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La presente tesis está centrada en el análisis y síntesis de dispositivos de microondas. 
Más concretamente, se han desarrollado tres tipos de celdas basadas en estructuras me-
tamateriales, las cuales se han aplicado en el diseño original de filtros compactos en 
tecnología planar (línea microtira, guía coplanar y guía de onda integrada en sustrato, 
SIW). Las celdas y dispositivos propuestos pueden ser de un gran interés para los futu-
ros sistemas de comunicación. Por un lado, la tecnología planar es un método de fabri-
cación maduro y de bajo coste y, por otro lado, los dispositivos basados en estructuras 
metamateriales presentan propiedades electromagnéticas singulares, que permiten redu-
cir el tamaño y superar las limitaciones de los dispositivos convencionales. Entre los 
diferentes metamateriales que existen, se utilizaron los pertenecientes a los cristales 
electromagnéticos (Electromagnetic Band Gap, EBG) y a los medios de Veselago. Los 
EBG convencionales son estructuras con una única fila de patrones circulares periódi-
cos, grabados en el plano de masa de una línea microtira. Estas estructuras exhiben ban-
das de frecuencia en las que se permiten y se impiden la propagación electromagnética. 
Este comportamiento es conocido como reflector de Bragg. Las estructuras EBG pro-
puestas sustituyen los patrones circulares por celdas basadas en geometrías fractales de 
Koch (KFEBG), creadas a partir de una configuración hexagonal. Estas celdas KFEBG 
permiten superar el límite constructivo radio-periodo (r/a) en EBG convencionales, de-
finido en 0.45. Cuando r/a < 0.5, la estructura microtira-KFEBG presenta el mismo 
comportamiento que una estructura microtira-EBG convencional (reflector de Bragg), 
mientras que cuando r/a > 0.5, la estructura microtira-KFEBG presenta una amplia ban-
da de rechazo, inusual para este tipo de configuración. Por ello, se aplicó la estructura 
periódica KFEBG con r/a > 0.5 en el diseño de filtros compactos paso-bajo en tecnolo-
gías microtira y SIW. Para mejorar la respuesta en frecuencia y reducir el tamaño de 
estos filtros, se realizó una apodización modulada de los parámetros de diseño. Final-
mente, se desarrolló un método de síntesis original para lograr estos diseños. Por otro 
lado, los medios de Veselago, también conocidos como materiales zurdos (Left-Handed, 
LH), se caracterizan por poseer partes reales de permitividad y de permeabilidad simul-
táneamente negativas. En ellos, es posible la propagación de ondas regresivas entre 
otros fenómenos inusuales. Las configuraciones iniciales están basadas en resonadores 
de anillos (celdas) SRR y CSRR (Split ring resonator, Complementary Split ring reso-
nator), acoplados a una línea de transmisión. A posteriori, se desarrollaron las versiones 
abiertas OSRR (Open Split ring resonator) y OCSRR (Open Complementary Split ring 
resonator) que permiten una conexión directa con la línea de transmisión, una mayor 
facilidad de diseño de dispositivos y un tamaño reducido con respecto a los SRR y 
CSRR. En este trabajo, se propone dos celdas basadas en resonadores de anillos abier-
tos: la OISRR (Open Interconnected Split Ring Resonator) de tipo mono-planar como 
las anteriores y la DOSRR (Double- Sided Open Split Ring Resonator) de tipo bi-planar 
con parámetros de diseño en dos planos diferentes. Ambas celdas poseen un tamaño 
reducido como la OSRR y características interesantes. Las celdas DOSRR y OISRR se 
aplicaron, respectivamente, al diseño en tecnología planar de filtros compactos paso-












This thesis focuses on the analysis and synthesis of microwave devices. More specifi-
cally, three types of cell structures metamaterials have been developed. They have been 
applied to the original design of compact filters in planar technology (microstrip, copla-
nar waveguide CPW and substrate integrated waveguide SIW). The proposed cells and 
devices may be of great interest for future communication systems. On the one hand, 
the planar technology is a mature and low cost method of manufacturing, and on the 
other hand, the devices based on metamaterial structures show unique electromagnetic 
properties which will make possible reducing the size and overcoming the limitations of 
conventional devices. Among the different metamaterials existing, we used those be-
longing to electromagnetic crystals (Electromagnetic Band Gap, EBG) and Veselago 
media. Conventional EBGs in microstrip technology are a periodic structure with one 
row of circular patterns etched on the ground plane. This structure exhibits bands of 
frequencies in which electromagnetic propagation is not allowed as a Bragg reflector. 
EBG structures proposed changing the circular patterns by cells based on fractal geome-
try Koch (KFEBG), created from a hexagonal shape. KFEBG cells allow the realization 
of structure with r/a (radii/period) ratio higher than 0.45 (which is the upper limit of the 
conventional 1-D EBG structure). When r/a <0.5, the microstrip-KFEBG structure has 
the same behavior as a conventional microstrip-EBG structure (Bragg reflector), how-
ever when r/a > 0.5, the microstrip- KFEBG structure presents a wide stopband, unusu-
al on this kind of configuration. Therefore, the periodic structure KFEBG is applied to 
r/a> 0.5 in the design of compact low-pass filters in microstrip technology and SIW. In 
order to improve the frequency response and reduce the size of these filters, a modulat-
ed apodization of the design parameters was performed. And finally, an original synthe-
sis method to achieve these designs is developed. Furthermore, Veselago media, also 
called left-handed materials (LH), are characterized by real parts of permittivity and 
permeability negative simultaneously. These media make possible the spread of regres-
sive waves among other unusual phenomena. First cells are based on split ring resona-
tors (SRR) and complementary split ring resonators (CSRR) coupled to a transmission 
line. Later, the open versions OSRR (Open Split ring resonator) and OCSRR (Open 
Complementary Split ring resonators) are developed; these cells allow direct connection 
to the transmission line, a greater ability to design devices and a reduced size compared 
to SRR and CSRR cells. In this work, two new cells based on open rings resonators are 
presented, OISRR (Open Interconnected Split Ring Resonator) is a mono-planar cell as 
above and DOSRR (Double- Sided Open Split Ring Resonator) is a bi-planar cell with 
design parameters in two different planes. Both cells have a reduced size like OSRR and 
show interesting features. The DOSRR and OISRR cells were applied to the design in 
planar technology of compact band-pass filters with high levels of rejection and high 













Índice de ilustraciones .................................................................................................... viii 
Índice de abreviaturas ...................................................................................................... xii 
CAPITULO 1. Introducción ............................................................................................. 3 
CAPITULO 2. Estado del arte ........................................................................................ 11 
2.1 Cristales Electromagnéticos (EC) ................................................................. 14 
2.2 Medios de Veselago ...................................................................................... 20 
CAPITULO 3. Relación de artículos .............................................................................. 31 
3.1 Estructuras de filtros EBG basados en fractales de Koch ............................. 34 
3.1.1. Introducción .................................................................................. 34 
3.1.2. Resumen del artículo A: 1D Koch fractal electromagnetic bandgap 
microstrip structure with r/a ratios higher than 0.5 ............................... 37 
3.1.3. Resumen del artículo B: Novel Compact Wide-Band EBG 
Structure Based on Tapered 1-D Koch Fractal Pattern ......................... 43 
3.1.4. Resumen del artículo C: Optimisation of chirped and tapered 
microstrip Koch fractal electromagnetic bandgap structures for 
improved low-pass filter desig ................................................................ 52 
3.1.5. Resumen del artículo D: Substrate Integrated Waveguide (SIW) 
with Koch fractal electromagnetic bandgap structures (KFEBG) for 
bandpass filter design ............................................................................. 66 
3.1.6. Conclusiones primer bloque de artículo ....................................... 77 
3.2 Estructuras de filtros basados en resonadores de anillos abiertos de tipo SRR
 ............................................................................................................................ 79 
3.2.1. Introducción .................................................................................. 79 
3.2.2. Resumen del artículo E: Double-sided open Split ring resonator 
for compact microstrip band-pass filter design ...................................... 81 
3.2.3. Resumen del artículo F: Microstrip notch filters based on open 
interconnected split ring resonators (OISRRs) ....................................... 93 
3.2.4. Resumen del artículo G: Shunt series LC circuit for compact 
coplanar waveguide notch filter design ................................................ 103 
3.2.5. Conclusiones segundo bloque de artículos ................................. 112 
3.3 Publicaciones .............................................................................................. 114 
CAPITULO 4. Conclusiones, aportaciones y líneas futuras ........................................ 148 
Referencias ................................................................................................................... 155 





Índice de ilustraciones 
 
Figura 2. 1: Ilustración del concepto de metamaterial según su elemento periódico 
constitutivo. Figura extraída de [17]. 12 
Figura 2.2: Ejemplo de estructura EC tridimensional. Figura extraída de [41]. 15 
Figura 2.3: Fotografías del plano superior (fotografía superior) y del plano de masa 
(fotografía inferior) de una estructura 2D-EBG en tecnología microtira. 
Figura extraída de [23]. 15 
Figura 2.4: Plano de masa de una estructura 1D-EBG en tecnología microtira (el plano 
superior es una línea conductora como en la Fig. 2.3). Figura extraída de [8].
 15 
Figura 2.5: Clasificación de las estructuras EC en tecnología planar con patrones 
grabados en superficie metálica. Figuras extraídas del artículo A para (a), 
[42] (b), [43] (c), [44] (d), [45] (e), [35] (f), [46] (g) y (m), [47] (h), [48] (i), 
[49] (j), [50] (k) y [51] para (l). 17 
Figura 2.6: Clasificación de los medios y principales características según el signo de la 
parte real de ε y μ. 21 
Figura 2.7: Relación de los vectores para un medio convencional diestro (RHM) y un 
medio zurdo (LHM). 21 
Figura 2.8: Estructura LHM. (a) Matriz de TWs. (b) Matriz de SRRs. Figura extraída de 
[4]. 23 
Figura 2.9: Primer prototipo de LHM. Figura extraída de [62]. 24 
Figura 2.10: Línea de transmisión zurda en tecnología CPW. (a) Vista plano superior. 
(b) Circuito equivalente. Figura extraída de [12]. 24 
Figura 2.11: Taxonomía linneana propuesta para celdas basadas en resonadores de 
anillos abiertos. Las figuras se han extraído de: SRR, CSRR, NB-SRR 
(Nonbianisotropic Split Ring Resonator), SR (Spiral Resonator), DSRR 
(Double-slit Split Ring Resonator) de [85]; OSRR (Open Split Ring 
Resonator) de [14]; MSR  (Multiple Split Ring Resonator)de [86], ICSRR 
(Inductively Connected Split Ring Resonator) de [87]; BC-SRR (Broadside 
Couple Split Ring Resonator) de  [88]; BC-SR (Broadside Couple Spiral 
Resonator) y BC-SR2 (Broadside Couple Two Spiral Resonator) de [89]; 
OCSRR (Open Complementary Split Ring Resonator) de [15]; NB-CSRR 
(Nonbianisotropic Complementary Split Ring Resonator) de [90]; CSR 
(Complementary Spiral Resonator) de [91] y ASR (Archimedean Split 
Resonator) de [92]. 26 
          
Figura 3.1: Estructuras EBG unidimensional (1-D), bidimensional (2-D) y 
tridimensional (3-D). Figura extraída de [105]. 35 
Figura 3.2: Estructura microtira-EBG bidimensional (2-D). Figura extraída de [49]. 35 
Figura 3.3: Estructura microtira-EBG unidimensional (1-D) convencional con seis 
círculos grabados en el plano de masa. (a) Vista superior. (b) Vista inferior 
(plano de masa). 35 
Figura 3.4: Proceso de construcción hasta el orden 2 de curvas de Koch a partir de una 
línea recta inicial (I0). 36 
Figura 3.5: Patrones fractales de Koch de orden 1 con diferentes coeficientes r/a, 
obtenidos a partir de una configuración hexagonal (los trazos discontinuos 
representan círculos ficticios asociados a cada patrón fractal). 39 
Figura 3.6: Estructura microtira-KFEBG unidimensional. (a) Vista superior. (b) Vista 




Figura 3.7: Respuestas en frecuencia (simuladas y medidas) del parámetro S21 obtenidas 
en estructuras microtira-EBG convencionales y  microtira-KFEBG con r/a = 
0.25. 40 
Figura 3.8: Respuestas en frecuencia (simuladas y medidas) del parámetro S21 obtenidas 
de estructuras microtira-EBG convencionales y  microtira-KFEBG con r/a = 
0.45. 40 
Figura 3.9: Respuesta en frecuencia (simulada y medida) del parámetro S21 obtenida en 
una estructura microtira-KFEBG con r/a=0.55. 42 
Figura 3.10: Diseño de una estructura microtira-KFEBG apodizada a partir de una 
distribución de Kaiser. (a) Representación de la distribución de la función 
Kaiser según la ecuación (3.4). (b) Vista inferior de la estructura microtira-
KFEBG con 9 patrones fractales apodizada según la distribución de Kaiser.
 44 
Figura 3.11: Dispositivo microtira-KFEBG doblemente apodizado con modulación del 
periodo a. (a) Vista superior. (b) Vista inferior (plano de masa). 47 
Figura 3.12: Respuestas en frecuencia (simulaciones EM) de los parámetros S, 
obtenidos de las tres estructuras microtira-KFEBG definidas en la Tabla 3.1.
 48 
Figura 3.13: Fotografías de los planos de masa de las estructuras 1 (superior), 2 (centro) 
y 3 (inferior). 49 
Figura 3.14: Medidas de los parámetros S, obtenidos de las tres estructuras microtira-
KFEBG definidas en la Tabla 3.1. 49 
Figura 3.15: Representación de las diferentes distribuciones T(z/L) utilizadas como 
funciones de apodización en este artículo C según la posición longitudinal 
normalizada (z/L). 53 
Figura 3.16: Diseño de una estructura KFEBG apodizada con una distribución de 
Cauchy. (a) Representación de la función Cauchy según la ecuación (3.10). 
(b) Vista inferior de la estructura KFEBG apodizada Cauchy con 9 celdas.
 53 
Figura 3.17: Diseño de una estructura KFEBG apodizada según la distribución de 
Gauss. (a) Representación de la función Gauss según la ecuación (3.11). (b) 
Vista inferior de la estructura KFEBG apodizada Gauss con 9 celdas. 54 
Figura 3.18: Representación de diferentes estructuras microtira-KFEBG. El ancho de la 
línea microtira y los patrones KFEBG en el plano de masa tienen, 
respectivamente, una distribución de Gauss con diferentes valores de K y 
una apodización de Kaiser. 55 
Figura 3.19: Representación de diferentes estructuras microtira-KFEBG doblemente 
apodizados con r/a = 0.5. Los patrones KFEBG presenta una apodización de 
Kaiser, mientras que el ancho de la línea microtira tiene cuatro diferentes 
distribuciones con K=1. 55 
Figura 3.20: Comparación de Ri (dB) para cada estructura microtira-KFEBG en función 
del factor K. 57 
Figura 3.21: Comparación de RL (dB) para cada estructura microtira-KFEBG en función 
del factor K. 57 
Figura 3.22: Comparación de MVPB en S11 (dB) para cada estructura microtira-KFEBG 
en función del factor K. 59 
Figura 3.23: Comparación del ancho de la banda de paso (dB) para cada estructura 
microtira-KFEBG en función del factor K. 59 
Figura 3.24: Fotografías de las dos estructuras óptimas seleccionadas: Estructura con 




rectangular de la línea microtira con K = 0.9 (parte superior de cada 
fotografía). Estructura con doble apodización Cauchy con K= 1.25 (parte 
inferior de cada fotografía). (a) Vista superior (línea microtira). (b) Vista 
inferior (plano de masa). 61 
Figura 3.25: Resultados de las simulaciones EM y medidas de las dos estructuras 
óptimas seleccionadas. En la parte superior de la figura, estructura con 
apodización Kaiser en los patrones KFEBG combinada con una distribución 
rectangular de la línea microtira y K = 0.9. En la parte inferior de la figura, 
estructura con doble apodización Cauchy y K= 1.25. 62 
Figura 3.26: Resultados de las simulaciones EM de la estructura EBG convencional con 
apodización Kaiser de los patrones circulares en el plano de masa 
(Estructura 1: EBG circular). 63 
Figura 3.27: Resultados de las simulaciones EM de la estructura EBG convencional con 
apodización Cauchy de los patrones circulares en el plano de masa 
(Estructura 2: EBG circular). 64 
Figura 3.28: Guía de transmisión SIW. Figura extraída de [128]. 67 
Figura 3.29 Distribución del campo eléctrico en las guías HMSIW y SIW para el modo 
dominante. Figura extraída de [129]. 67 
Figura 3.30: Filtros paso-banda propuestos. (a) SIW-KFEBG. (b) HMSIW-KFEBG. 67 
Figura 3.31: Representación de modelos de circuitos equivalentes generalizados. (a) 
Estructura periódica de un filtro paso-banda. (b) Estructura periódica de un 
prototipo paso-bajo. 70 
Figura 3.32: Fotografías de los dos filtros paso-banda propuestos: HMSIW-KFEBG 
(parte superior de la fotografía) y SIW-KFEBG (parte inferior de la 
fotografía). (a) Vista superior. (b) Vista inferior. 74 
Figura 3.33: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y medidas (línea 
continua) de los filtros paso-banda propuestos. (a) SIW-KFEBG. (b) 
HMSIW-KFEBG. 75 
Figura 3.34: Celda SRR. (a) Vista superior. (b) Circuito equivalente. Figuras extraídas 
de [138] y [85]. 80 
Figura 3.35: Celda OSRR excitada por una línea microtira. (a) Vista superior. (b) 
Circuito equivalente. 80 
Figura 3.36: Celda DOSRR excitada por una línea microtira. (a) Vista superior. (b) 
Vista inferior (plano de masa). (c) Circuito equivalente. 82 
Figura 3.37: Frecuencias del polo de transmisión (fp) obtenidas a partir de las 
simulaciones EM y del circuito equivalente para una celda DOSRR en 
función del radio exterior (r), del espesor de sustrato (h) y de la 
permitividad del sustrato (εr). 84 
Figura 3.38: Frecuencias del cero de transmisión (fz) obtenidas a partir de las 
simulaciones EM y del circuito equivalente para una celda DOSRR en 
función del radio exterior (r), del espesor de sustrato (h) y de la 
permitividad del sustrato (εr). 85 
Figura 3.39: Resultados de S21 obtenidos para diferentes filtros paso-banda con celdas 
DOSRR y OSRR (en línea discontinua simulación circuital y en línea 
continua simulación EM). 86 
Figura 3.40: Filtro paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada (dimensiones en 
mm). 88 
Figura 3.41: Parámetros S obtenidos a partir de simulaciones y medidas del filtro paso-




Figura 3.42: Parámetros S obtenidos a partir de simulaciones y medidas del filtro paso-
banda con una configuración DOSRR-DOSRR-DOSRR. 89 
Figura 3.43: Filtro paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada y ventanas circulares 
grabadas en el plano de masa (dimensiones en mm). 89 
Figura 3.44: Filtro paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada, ventanas circulares 
grabadas en el plano de masa y ranuras en forma de U en la línea microtira 
(dimensiones en mm). 90 
Figura 3.45: Parámetros S obtenidos a partir de simulaciones EM y medidas del filtro 
paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada y ventanas circulares 
grabadas en el plano de masa. 91 
Figura 3.46: Parámetros S obtenidos a partir de simulaciones EM y medidas del filtro 
paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada, ventanas circulares 
grabadas en el plano de masa y ranuras en forma de U en la línea microtira.
 91 
Figura 3.47: Vistas superior e inferior de una celda OISRR en tecnología microtira. 95 
Figura 3.48: Circuito equivalente de una línea microtira cargada con una celda OISRR.
 96 
Figura 3.49: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y del circuito 
equivalente (línea continua) de una línea microtira cargada con una celda 
OISRR. (a) Módulos de los parámetros S. (b) Fase de S21. Datos de la celda 
OISRR: r = 2.2 mm, c = 0.3 mm, s = 0.25 mm y D1 × D2 = 9 x 9 mm2. 96 
Figura 3.50: Distribución del campo eléctrico para una línea microtira cargada con una 
celda OISRR a las frecuencias: (a) f1 = 1 GHz (b) f2 = 2.1 GHz (c) f3= 4.67 
GHz y (d) f4 = 2.46 GHz. Datos de la celda OISRR: r = 2.2 mm, c = 0.3 
mm, s = 0.25 mm y D1 x D2 = 9 x 9 mm2. 99 
Figura 3.51: Evolución de la frecuencia de resonancia principal (f0) y del ancho de la 
banda de rechazo a 3 dB (Δf0) de una línea microtira cargada con una celda 
OISRR en función de los siguientes parámetros de diseño: (a) r (c = 3 mm y 
s = 0.25 mm fijos), (b) c (r = 2.2 mm y s = 0.25 mm fijos) y (c)  s (r = 2.2 
mm y c = 0.3 mm fijos). 101 
Figura 3.52: Fotografía de los dos prototipos de filtros rechazo banda con celda OISRR 
en tecnología microtira fabricados. 102 
Figura 3.53: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y medidas (línea 
continua) de una línea microtira cargada con una celda OISRR. (a) D1 × D2 
= 9 x 9 mm2. (b) D1 × D2 = 14 x 9 mm2. Datos  de la celda OISRR: r = 2.2 
mm, c = 0.3 mm y s = 0.25 mm. 102 
Figura 3.54: Vistas superior de una celda OISRR en tecnología CPW. 104 
Figura 3.55: Circuito equivalente de una guía CPW cargada con una celda OISRR. 104 
Figura 3.56: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y del circuito 
equivalente (línea continua) de una guía CPW cargada con una celda 
OISRR. (a) Módulos de los parámetros S. (b) Fases de S11 y S21. Datos de la 
celda OISRR: r = 2.2 mm, c = 0.3 mm, s = 0.25 mm y D1 x D2 = 9 x 6.5 
mm2. 106 
Figura 3.57: Evolución de la frecuencia de resonancia principal (f0) y del ancho de la 
banda de rechazo a 3 dB (Δf0) de una guía CPW cargada con una celda 
OISRR en función de los siguientes parámetros de diseño: (a) r (fijando c = 
3 mm y s = 0.25 mm), (b) c (fijando r = 2.2 mm y s = 0.25 mm) y (c)  s 
(fijando r = 2.2 mm y c = 0.3 mm). 108 
Figura 3.58: Fotografía de los dos prototipos de filtros rechazo-banda con celda OISRR 









CPW Coplanar Waveguide 
DGS Defected Ground Structure 
DOSRR Double- Sided Open Split Ring Resonator 
EBG Electromagnetic Band Gap 
EC Electromagnetic Crystal  
EM Electromagnético/a 
FBG Fiber Bragg Grating 
HMSIW Half Mode Substrate Integrated Wave-guide 
KFEBG Koch Fractal Electromagnetic Band Gap 
OISRR Open Interconnected Split Ring Resonator 
OSRR Open Split Ring Resonator 
PBG Photonic Band Gap 
RF Radiofrecuencia 
RW Guía onda rectangular 
SIW Substrate Integrated Waveguide 
SRR Split Ring Resonator 











CAPITULO 1. Introducción  
Los sistemas de comunicaciones actuales facilitan servicios en los principales sectores 
de actividad económica y en aplicaciones críticas de seguridad y defensa, de carácter 
científico, tecnológico y social. Estos sistemas operan en diferentes bandas de frecuen-
cia RF/microondas para cubrir no sólo las necesidades de los distintos sectores de acti-
vidad, sino también por razones de regulación y limitaciones tecnológicas. Los filtros 
tienen un papel fundamental en estos sistemas y, de manera general, en aplicaciones 
RF/microondas para permitir o rechazar cierta banda de frecuencias. Estas aplicaciones 
requieren constantemente evoluciones tecnológicas de filtros RF/microondas con requi-
sitos cada vez más exigentes: altas prestaciones, menor peso, menor tamaño y bajo coste 
[1], [2].  
Entre las posibles soluciones tecnológicas que se puede desarrollar en nuestras 
instalaciones con los equipos disponibles, se optó por el análisis y diseño de filtros 
compactos de microondas en tecnología planar, basados en estructuras metamateriales 
[3] - [5]. Por un lado, la tecnología planar es la más utilizada en la actualidad, dado que 
es un método de fabricación maduro y de bajo coste. Además, puede proporcionar un 
gran volumen de producción, debido a que la gran mayoría de los dispositivos se adap-
tan a esta tecnología. Por otro lado, los metamateriales son estructuras artificiales que 
presentan propiedades electromagnéticas inusuales, diferentes a sus elementos constitu-
yentes y que no han podido ser observadas en la Naturaleza. Estos metamateriales per-
miten diseñar dispositivos compactos con nuevas funcionalidades y mejores prestacio-
nes que los dispositivos convencionales. 
En este trabajo, se utilizaron, de entre las diferentes clases de metamateriales, es-
tructuras artificiales pertenecientes a los cristales electromagnéticos (Electromagnetic 
Bandgap, EBG) y a los medios de Veselago [6] - [11]. Las estructuras basadas en EBG 
presentan una gran habilidad para guiar y controlar las ondas electromagnéticas de ma-
nera eficiente. Estas estructuras en tecnología planar tienen interés a frecuencia de mi-
croondas, debido a su facilidad de fabricación y de integración de componentes. Los 
EBG convencionales en tecnología microtira se implementan mediante una fila de pa-
trones circulares [7], [8]. Estos patrones circulares se graban periódicamente en el plano 
de masa, quedando centrados con la línea microtira situada en la parte superior. De este 
modo, la fila de patrones circulares presenta un índice de refracción de valores alterna-




dos, contribuyendo que las ondas para determinadas bandas de frecuencias se reflejen a 
la entrada de la estructura EBG y otras bandas se propaguen a través de la estructura 
microtira-EBG. Este comportamiento es conocido como reflector de Bragg y se consi-
gue cuando el parámetro de diseño radio-periodo (r/a) de la estructura microtira-EBG es 
inferior a 0.5, siendo este valor el límite constructivo y el valor r/a = 0.25 el valor ópti-
mo en cuanto a respuesta en frecuencia. Por encima del límite r/a = 0.5, este coeficiente 
no tendría ningún sentido en el diseño convencional con patrones circulares, dado que 
éstos se solaparían entre sí y, como consecuencia, la estructura microtira-EBG se com-
portaría como un medio opaco con ondas electromagnéticas de tipo evanescente. Por 
otro lado, los medios de Veselago [9] - [11], denominados también materiales zurdos 
(Left-handed, LH), medio compuesto de material diestro y zurdo (Composite Right/Left 
handed, CRLH), doblemente negativos (Double-negative, DNG) o índice de refracción 
negativo (Negative-refractive index, NRI), son también estructuras artificiales que pre-
sentan entre sus características la posibilidad de propagar ondas regresivas, por poseer 
partes reales de permitividad y permeabilidad simultáneamente negativas. El resonador 
de anillo SRR (Split Ring resonator) fue la primera celda utilizada en los diseños de 
medios artificiales de permeabilidad negativa y en la implementación de medios zurdos 
[10], [11]. Sin embargo, no fue hasta que esta celda y su complementaria CSRR (Com-
plementary Split Ring resonator) se acoplaron a una línea de transmisión en tecnología 
planar, cuando se apreció el potencial que tenían en aplicaciones RF/microondas [12], 
[13]. Este potencial se incrementó aún más con el desarrollo de las versiones abiertas 
OSRR (Open Split Ring resonator) y OCSRR (Open Complementary Split Ring resona-
tor) [14], [15]. Estas celdas son de tipo mono-planar, dado que sus parámetros de diseño 
están situados en el mismo plano. Permiten la conexión directa con una línea de trans-
misión (microtira, coplanar), una mayor facilidad de diseño y un tamaño reducido con 
respecto a las celdas SRR, CSRR y a los diseños convencionales basados en resonado-
res distribuidos. 
Los objetivos planteados en esta tesis buscan lograr avances tecnológicos signi-
ficativos en filtros RF/microondas. Estos avances tecnológicos conciernen los cristales 
electromagnéticos (Electromagnetic Bandgap, EBG) y  los medios de Veselago, dando 
lugar a dos bloques de objetivos específicos que se describen a continuación: 
 




• Objetivos para los filtros RF/microondas basados en cristales electromagné-
ticos: 
O.1. Desarrollo de estructuras microtira-EBG (Electromagnetic Band 
Gap) no convencionales con un coeficiente radio-periodo r/a ≥ 
0.5 y análisis de su respuesta en frecuencia. 
O.2. Desarrollo de estrategias de reducción de tamaño para estructuras 
microtira-EBG con un coeficiente r/a ≥ 0.5. 
O.3. Desarrollo de estrategias que mejoren la respuesta en frecuencia 
de las estructuras microtira-EBG con un coeficiente r/a ≥ 0.5. 
O.4. Desarrollo de una nueva metodología de diseño de filtros paso-
banda de altas prestaciones basados en estructuras EBG y en tec-
nología SIW (Substrate Integrated Waveguide), con un coeficien-
te r/a ≥ 0.5. 
• Objetivos para los filtros RF/microondas basados en medios de Veselago: 
O.5. Desarrollo de una nueva celda inspirada en el resonador de anillos 
SRR (Split Ring Resonator) de tipo bi-planar para el diseño de fil-
tros compactos microtiras de tipo paso-banda: Estructura, análisis, 
circuito equivalente e implementación. 
O.6. Desarrollo de una nueva celda inspirada en el resonador de anillos 
SRR para el diseño de filtros compactos rechazo-banda en tecno-
logía planar (microtira y guía coplanar): Estructura, análisis, cir-
cuito equivalente e implementación. 
Estos objetivos han originado los siguientes artículos en revistas científicas de calidad: 
A. Juan de Dios Ruiz, Félix L. Martínez, and Juan Hinojosa: “1D Koch fractal elec-
tromagnetic bandgap microstrip structure with r/a ratios higher than 0.5”. Mi-
crowave and Optical Technology Letters, Vol. 53, No. 3, pp. 646-649, March 
2011. (JCR-ISI, índice de impacto: 0,623, Q4). 
B. Juan de Dios Ruiz, Félix L. Martínez, and Juan Hinojosa: “Novel compact wide-
band EBG structure based on tapered 1-D Koch fractal patterns”. IEEE Antennas 
and Wireless Propagation Letters, Vol. 10, pp. 1104-1107, 2011. (JCR-ISI, 
índice de impacto: 1,948, Q2). 
C. Juan de Dios Ruiz, Félix L. Martínez, and Juan Hinojosa: “Optimization of 
chirped and tapered microstrip Koch fractal electromagnetic band-gap (KFEBG) 




structures for improved low-pass filter design”. IET Microwaves, Antennas and 
Propagation, Vol. 9, pp 889-897, Jun. 2015. (JCR-ISI, índice de impacto: 0,969, 
Q3). 
D. Juan de Dios Ruiz, Félix L. Martínez, Alejandro Álvarez Melcón and Juan Hino-
josa: “Substrate integrated waveguide (SIW) with Koch fractal electromagnetic 
bandgap structures (KFEBG) for bandpass filter design”. IEEE Microwave and 
Wireless Components Letters, Vol. 25, pp. 160-162, March 2015. (JCR-ISI, 
índice de impacto: 2.236, Q1). 
E. Juan de Dios Ruiz and Juan Hinojosa: “Double-sided open split ring resonator 
for compact microstrip band-pass filter design”. IET Microwaves, Antennas and 
Propagation, Vol. 6, pp. 846-853, June 2012. (JCR-ISI, índice de impacto: 
0,969, Q3). 
F. Juan de Dios Ruiz, Juan Hinojosa, and Alejandro Álvarez Melcón: “Microstrip 
notch filters based on open interconnected Split ring resonators (OISRRs)”. Ap-
plied Physics A (Materials Sciences & Processing), vol. 112, pp. 263-267, Au-
gust 2013. (JCR-ISI, índice de impacto: 1.694, Q2) 
G. Juan de Dios Ruiz and Juan Hinojosa: “A shunt series LC circuit for compact 
CPW notch filter design”. IET Microwaves, Antennas and Propagation, Vol. 8, 
pp. 125-129, January 2014. (JCR-ISI, índice de impacto: 0,969, Q3) 
Los filtros basados en los objetivos O1-O4 están recogidos en los artículos A hasta D, 
mientras que los artículos E hasta G cubren los objetivos O.5 y O.6. 
 Este trabajo de investigación se ha redactado siguiendo el formato de “Compen-
dio de publicaciones” del Reglamento de estudios oficiales de máster y doctorado de la 
Universidad Politécnica de Cartagena en su artículo 33, aprobado por el Consejo de 
Gobierno el 13 de abril de 2011 y modificado en el Consejo de Gobierno el 11 de julio 
de 2012. Una vez expuesto los objetivos del trabajo de investigación, se detallan los 
capítulos de este manuscrito de tesis en los siguientes puntos: 
• El capítulo 2 es relativo al “estado del arte” de este trabajo de investigación. 
Se realiza una introducción acerca de los metamateriales y se presentan las 
estructuras en tecnología planar y las principales propiedades electromagné-
ticas de las dos clases de metamateriales utilizadas en este trabajo: los crista-




les electromagnéticos (Electromagnetic Bandgap, EBG) y los medios de Ve-
selago. 
• El capítulo 3 contiene los resúmenes de cada una de las publicaciones que 
constituyen el compendio de esta tesis. En ellos, se abordan y alcanzan todos 
los objetivos planteados en este capítulo. Los resúmenes se agrupan en dos 
bloques. El primer bloque incluye artículos relativos al análisis y diseño de 
filtros basados en nuevas estructuras EBG (Koch Fractal Electromagnetic 
Band Gap), mientras que el segundo apartado contiene un bloque de artícu-
los con el análisis y diseño de filtros basados en nuevas estructuras con reso-
nadores de anillos abiertos de tipo SRR (Split Ring Resonator). En cada blo-
que se introduce los conceptos comunes de los artículos con el fin de facilitar 
la lectura y comprensión de estos. Cada resumen incluye la metodología uti-
lizada, los resultados y principales aportaciones y las conclusiones. Al final 
de este capítulo, se incluye una copia de las publicaciones. 
• El capítulo 4 expone las conclusiones y las futuras líneas de investigación. 
Los documentos acreditativos del índice de calidad y el rango en la categoría de las re-
vistas científicas (ingeniería eléctrica y electrónica, física aplicada) en las cuales se pu-
blicaron los artículos, se recogen en el anexo A. Esta documentación acreditativa se 
obtuvo del Journal Citation Reports (JCR) de 2014. El JCR es una publicación anual, 
donde se evalúa el impacto y la relevancia de las principales revistas científicas en los 
campos de las ciencias aplicadas y sociales. Esta publicación ha sido realizada por el 
Instituto para la Información Científica (Institute for Scientifica Information, ISI) que 
actualmente forma parte de la empresa Thomson Scientific. 
El trabajo llevado a cabo para la elaboración de esta tesis se ha realizado dentro 
del grupo de Dispositivos y Diseño Microelectrónico del departamento de Electrónica, 
Tecnología de los Computadores y Proyectos de la Universidad Politécnica de Cartage-
na. Este trabajo ha sido financiado por diferentes proyectos. Entre ellos, cabe destacar el 
proyecto del Plan Nacional CATEMAS (TEC2013-47037-C5-5-R) del Ministerio de 
Economía y Competitividad con el título: Nuevos circuitos y antenas en tecnologías 












CAPITULO 2. Estado del arte 
A comienzos del siglo XXI, aparecen nuevas estructuras artificiales, denominadas me-
tamateriales, que impulsaron considerablemente las líneas de investigación de diversos 
campos: electrónica, electromagnetismo, física, óptica, telecomunicaciones, etc. La re-
vista SCIENCE consideró los metamateriales como uno de los diez grandes avances 
para este siglo XXI [16]. 
Hoy en día, dado el reciente descubrimiento de este tipo de estructuras artificia-
les, todavía existen divergencias entre investigadores acerca de una definición única en 
la denominación de metamaterial. Desde un punto de vista semántico, el prefijo meta 
tiene dos connotaciones. En el antiguo griego significaba emergente, mientras que en la 
actualidad meta se refiere a más allá de lo conocido hasta ahora. Por consiguiente, se 
puede decir que semánticamente un metamaterial es un material emergente o bien un 
material que va más allá de los materiales. En [17], se define metamaterial de una forma 
amplia “una disposición artificial de elementos estructurales, diseñada para lograr unas 
propiedades ventajosas e inusuales”. Por otro lado, la Metamorphose Network of Exce-
llence by the European Union propone la siguiente definición “los metamateriales son 
aquellos materiales electromagnéticos, artificiales y funcionales, diseñados para satisfa-
cer unos requisitos previos”. Tras sopesar diferentes definiciones, entre las que se inclu-
yen las citadas anteriormente, A. Shilova [18] define los metamateriales como “materia-
les que exhiben propiedades que no se encuentran en sus elementos constituyentes ni 
han sido observadas en la Naturaleza”. 
Del mismo modo que la materia está constituida por átomos, un metamaterial 
(Fig. 2.1) está formado por elementos estructurales artificiales, que pueden considerarse 
como ‘átomos’ o celdas bases. Estas celdas se agrupan de forma periódica, formando 
una red similar a la red ordenada de un cristal. El comportamiento electromagnético de 
un metamaterial se puede describir mediante dos propiedades efectivas del medio [17]: 
la permitividad eléctrica ε y la permeabilidad magnética μ. Las celdas se diseñan con el 
fin de buscar un propósito específico, como el caso de la celda insertada en el círculo 
rojo de la Fig. 2.1: el resonador de anillos abiertos (SRR). Esta celda fue la base de la 
primera implementación de medios electromagnéticos no convencionales [10], descritos 
por V. Veselago [9], para conseguir partes reales de permitividad y permabilidad simul-
táneamente negativas. 





Figura 2. 1: Ilustración del concepto de metamaterial según su elemento periódico cons-
titutivo. Figura extraída de [17]. 
De manera similar a la definición de metamaterial, existen diversas propuestas 
de clasificación de estas estructuras artificiales. La más conocida es la presentada en 
[18], donde atendiendo a los diferentes tipos de celda base que se utiliza para formar su 
estructura, se identifican nueve clases de metamateriales: dieléctricos artificiales, mate-
riales magnéticos artificiales, materiales quirales, medios anisótropos y bianisótropos, 
medios de Veselago, medios de parámetros extremos, medios PEMC (Perfect Electro-
magnetic Conductor), medios guía-ondas y, finalmente, cristales electromagnéticos. 
Estos metamateriales ofrecen nuevas posibilidades de dispositivos y aplicacio-
nes. La más mediática es, sin duda, la capa de invisibilidad. La primera capa de invisibi-
lidad se consiguió con un metamaterial de dos dimensiones (2-D) en el rango de fre-
cuencias de microondas [19], mientras que la capa 3-D en el rango de longitudes de 
onda de la luz visible era una utopía hasta este año 2015 [20]. En el rango de frecuen-
cias de microondas y en el campo de las telecomunicaciones, los metamateriales se apli-
can principalmente en: 
• Realización de antenas y arrays de antenas [21]. 
• Metamateriales ajustables [22]. 
• Control de propagación de ondas [23]. 
• Diplexores y multiplexores [24]. 




• Filtros [4]. 
En esta tesis, se desarrollan nuevas celdas pertenecientes a los cristales electro-
magnéticos o a los medios de Veselago y se aplican al diseño original de filtros compac-
tos de microondas en tecnología planar (microtira y guía coplanar) y SIW (Substrate 
Integrated Waveguide). Por ello, nos centraremos en ambas clases de metamateriales en 
los dos apartados siguientes. 
 
  




2.1 Cristales Electromagnéticos (EC)  
Los metamateriales EC (Electromagnetic Crystal) son medios artificiales, compuestos 
de elementos periódicos (celdas), que presentan unas características de respuesta en 
frecuencia interesantes cuando interaccionan con ondas electromagnéticas (EM). Estas 
estructuras son capaces de permitir o impedir la propagación de ondas EM en determi-
nadas bandas de frecuencia. Además, poseen un periodo entre celdas de valor propor-
cional a la longitud de onda λg en la que se produce la inhibición de la señal EM (en el 
caso de los EC empleados en esta tesis ese valor es λg/2) [25]. La denominación de cris-
tal se debe a que la prohibición que sufren ciertas longitudes de onda al atravesar un EC 
es similar a la inhibición que sufren ciertas ondas asociadas a electrones en el interior de 
una estructura cristalina. 
Desde un punto de vista histórico, el concepto de EC se generó a partir de los 
trabajos relativos al comportamiento de ondas EM en estructuras periódicas desarrolla-
dos por L. Brillouin a mitad del siglo XX [26], [27]. Sin embargo, no fue hasta 1987 
cuando se demostró que la inserción de huecos de manera periódica en el interior de un 
material dieléctrico, genera una estructura denominada de banda prohibida (band gap) 
que impide la propagación de ondas EM a determinadas frecuencias [28], [29]. Para 
ello, se aplicó la condición de Bragg en la construcción de una estructura que bloquee la 
propagación de ondas ópticas a ciertas longitudes de onda [30], [31]. Posteriormente en 
1993, se presentó la primera estructura periódica de banda prohibida diseñada para re-
chazar señales ópticas en determinadas longitudes de onda en las tres dimensiones del 
espacio: la Yablanovita [32]. Dado que estas primeras publicaciones se centraban en el 
rango óptico, se denominaron a esas nuevas estructuras cristales fotónicos o PBG (Pho-
tonic Band Gap). A finales del siglo XX, aparecen los primeros trabajos de estructuras 
de banda prohibida con periodos milimétricos y submilimétricos [7], [33] - [38]. Esto 
obliga a adaptar la denominación de esas estructuras para que no induzca a confusión 
sobre los rangos de frecuencia donde es posible su funcionamiento [39]. Por ello, en las 
publicaciones actuales aparecen como cristales electromagnéticos o EBG (Electromag-
netic Band Gap) [40]. 





bidimensionales (Fig. 2.3) o unidimensionales (Fig. 2.4). Las estructuras EC tridimen-
sionales (Fig. 2.2) presentan elementos periódicos en las tres dimensiones del espacio. 
Estos elementos están diseñados para inhibir en determinadas bandas de frecuencias la 
propagación EM, sin importar el ángulo de incidencia. Los EC tridimensionales son 
difíciles de fabricar e integrar debido principalmente a su tamaño. Las estructuras EC 
bidimensionales (Fig. 2.3) presentan elementos periódicos a lo largo de dos de sus ejes. 
En este caso, la propagación EM estará prohibida para determinadas bandas de frecuen-
cias en cualquier ángulo de incidencia contenido en el plano formado por estos dos ejes. 
Las estructuras EC bidimensionales son más sencillas de fabricar e integrar que las es-
tructuras tridimensionales. Por último, las estructuras EC unidimensionales (Fig. 2.4) 
presentan periodicidad en una sola dimensión. En la Fig. 2.4, se muestra una estructura 
unidimensional en tecnología microtira [8], basada en la matriz bidimensional (Fig. 2.3) 
propuesta originalmente en [35]. Esta reducción de tamaño y dimensiones es posible 
porque los niveles de los campos eléctrico y magnético están confinados alrededor de la 
línea microtira y son despreciables fuera de ella [8]. 
La integración de estructuras EC (bidimensionales y unidimensionales) en tecno-
logía planar (microtira, CPW) fue un gran hito, dado que originó el desarrollo de dispo-
sitivos de banda prohibida (EBG) en el rango de frecuencias de microondas. Estos nue-
vos dispositivos tienen la capacidad de guiar y controlar ondas EM de manera eficiente. 
Por ello, se suelen integrar en antenas, mezcladores u osciladores [40] con el fin de me-
jorar las prestaciones de estos dispositivos en cuanto a diagrama de radiación y dismi-
nución de ruido y pérdidas en transmisión. Las estructuras EC en tecnología planar es-
tán creadas a partir de patrones periódicos realizados en el metal o en el sustrato. En 
esta tesis, nos centraremos en patrones formados por huecos grabados en superficie me-
tálica. 
La Fig. 2.5 presenta una clasificación de diferentes configuraciones de estructu-
ras EC en tecnología planar con patrones grabados en superficie metálica. Esta clasifi-
cación es una adaptación de aquellas presentadas en [42] y [43]. En la Fig. 2.5, se clasi-
fican diferentes estructuras EC microtira y coplanar, acorde con la forma del patrón EC 






Figura 2.5: Clasificación de las estructuras EC en tecnología planar con patrones graba-
dos en superficie metálica. Figuras extraídas del artículo A para (a), [44] (b), [45] (c), 
[46] (d), [47] (e), [35] (f), [48] (g) y (m), [49] (h), [50] (i), [51] (j), [52] (k) y [53] para 
(l). 
 




y si éste se repite en una o dos dimensiones del espacio. Dentro de las estructuras EC 
bidimensionales, se encuentran las estructuras UC-PBG (Uniplanar Compact Photonic 
Band Gap) [48]. Estas estructuras se basan en la repetición periódica de una celda metá-
lica denominada UC (Uniplanar Compact), formando una matriz bidimensional. Esta 
matriz se ubica en el plano de masa de una línea microtira (Fig. 2.5(g)) o de una guía 
CPW (Fig. 2.5(m)). Las celdas UC están unidas entre sí a través de un brazo metálico. 
Las estructuras UC-PBG (Fig. 2.5 (g) y (m)) presentan una respuesta de filtro paso-bajo 
de tipo onda lenta [48]. La celda UC también se puede aplicar a guías SIW [54] o ante-
nas [55]. La segunda estructura EC bidimensional es la denominada convencional (Fig. 
2.5(f)). Esta estructura está formada por patrones circulares grabados en el plano de 
tierra de una línea microtira, aunque también pueden tener distintas formas: rectangular, 
triangular, etc. La estructura EC con patrones circulares de la Fig. 2.5(f) se comporta 
como un reflector de Bragg [30], [31] y ésta se diseña acorde a su coeficiente ra-
dio/periodo (r/a). El comportamiento como reflector de Bragg es óptimo cuando r/a = 
0.25. El umbral constructivo de las estructuras convencionales se encuentra en r/a = 
0.45 [35]. La tercera y última estructura bidimensional (Fig. 2.5(e) y (l)) presentada en 
esta clasificación es la formada por celdas DGS (Defected Ground Structure). Las cel-
das DGS se componen de huecos de distintas formas (circular, cuadrado, etc.) conecta-
dos entre sí a través de brazos y grabados en el plano de masa de una línea de transmi-
sión. El diseño de dispositivos, mediante celdas DGS, bajo unos determinados criterios 
previos es más sencillo que con el resto de celdas presentadas, dado que las celdas DGS 
se comportan como resonadores LC en paralelo y, por lo tanto, es bastante simple ex-
traer su modelo equivalente. Las estructuras DGS se utilizan en el diseño de filtros de 
tipo paso-bajo [46], [53]. Las celdas convencionales y DGS también se pueden encon-
trar en estructuras EC unidimensionales (Figs. 2.5(c) y (j) para convencional y Figs. 
2.5(d) y (k) para DGS). Las estructuras unidimensionales hibridas (Figs. 2.5(b) e (i)) 
tienen celdas grabadas en el plano de masa y en el plano superior de una línea de trans-
misión. Estas estructuras dan lugar a dispositivos más compactos [44]. Finalmente, las 
últimas estructuras unidimensionales (Figs. 2.5(a) y (h)) presentadas en esta clasifica-
ción son las basadas en patrones fractales, grabados en el plano de masa de la línea de 
transmisión. Estas estructuras EC fractales presentan un comportamiento en frecuencia 
similar a las estructuras EC convencionales cuando el coeficiente r/a es inferior a 0.5. 
Sin embargo, la estructura de la Fig. 2.5(a), propuesta por primera vez en esta tesis, uti-
liza celdas con geometrías basadas en el fractal de Koch de nivel 1 y creadas a partir de 




una configuración hexagonal. Estas celdas KFEBG permiten superar el límite del coefi-
ciente r/a en estructuras microtira-EBG convencionales, definido en 0.45 [35]. Cuando 
el coeficiente r/a es superior a 0.5, la estructura microtira-KFEBG (Fig. 2.5(a)) ya no se 
comporta como un reflector de Bragg, sino que presenta una respuesta en frecuencia con 
una amplia banda de rechazo y, por consiguiente, esta estructura podría ser útil en el 
diseño de filtros de tipo paso-bajo. En los artículos que componen esta tesis por com-
pendio (artículos A hasta D), se desarrollan estructuras KFEBG en líneas de transmi-
sión microtira y SIW para conseguir, respectivamente, filtros EC compactos de micro-
ondas paso-bajo y paso-banda con prestaciones superiores a otros filtros de reciente 
publicación [8], [54], [56] - [58].  
 
  




2.2 Medios de Veselago  
Entre las diferentes clases de metamateriales, los medios de Veselago han suscitado un 
gran interés por la comunidad científica. En 1968, un físico de origen soviético, Victor 
Veselago [9], propuso por primera vez la posibilidad teórica, aunque antinatural, de que 
un medio presentara a la vez propiedades electromagnéticas de permitividad real ε y 
permeabilidad real μ con valores negativos. Este medio tendría las siguientes propieda-
des: 
• Velocidad de fase y grupo antiparalelas. 
• Cambio de sentido del efecto Doppler. 
• Cambio de sentido de la radiación de Vavilov- Cerenkov. 
• Inversión de las condiciones de contorno relativas a los componentes 
normales de los campos eléctricos y magnéticos en la superficie entre un 
medio diestro (ε > 0 y μ > 0) y un medio zurdo (ε < 0 y μ < 0). 
• Inversión de la ley de Snell. 
• Índice de refracción negativo en la superficie entre un medio diestro (ε > 
0 y μ > 0) y un medio zurdo (ε < 0 y μ < 0). 
• Focalización mediante una “lente zurda plana”: Aplicando la ley de Snell 
dos veces a un medio zurdo intercalado entre dos medios diestros, se ob-
tiene un efecto de doble enfoque. Dicho de otro modo, si se aplica una 
fuente puntual desde un medio diestro a un medio zurdo intercalado entre 
dos medios diestros, se consigue una transformación de una fuente pun-
tual en una imagen puntual en el segundo medio diestro. 
• Cambio de los efectos de convergencia y divergencia en lentes cóncavas 
y convexas, respectivamente, cuando las lentes están fabricadas con un 
medio zurdo. 
• Fenómenos de tipo resonante ante plasmones. 
Estos últimos años se han diseñado estructuras resonantes que son capaces de mostrar 
algunas de estas propiedades, aunque en una banda de frecuencia muy estrecha. Los 
medios de Veselago también se denominan como medios de índice de refracción nega-
tivo (negative refreactive index, NRI), medios de índice negativo (negative index, NI), 
medios doble negativos (double-negative, DNG), medios con velocidad de fase negativa 
(Backward BW) o medios zurdos (left-handed material, LHM). 





muestran en la Fig. 2.6, las tres combinaciones representada por (ε+, µ+), (ε+, µ-) y (ε-, 
µ+) son bastante conocidas dentro de los materiales convencionales, mientras que la 
combinación (ε-, µ -) representa a los medios zurdos [9]. La denominación de medio 
zurdo (LHM) se debe a que en un material con partes reales negativos, los vectores de 
los campos eléctricos 𝐸�⃗  y magnéticos 𝐻�⃗  y el número de onda 𝐾�⃗  componen una triada 
zurda (Fig. 2.7) en vez de una triada diestra como en un medio convencional (RHM). 
Esto es consecuencia de la influencia del signo negativo en las partes reales de ε y µ en 
las ecuaciones de Maxwell [5], [59]: 
𝐾�⃗ × 𝐸�⃗ = 𝜔𝜇𝐻�⃗                                                   (2.1) 
𝐾�⃗ × 𝐻�⃗ = −𝜔𝐸�⃗                                                   (2.2) 
Estas ecuaciones han sido obtenidas por reducción de las ecuaciones de Maxwell y las 
ecuaciones constitutivas al considerar la propagación de una onda monocromática (ω es 
la frecuencia de la radiación monocromática). Además en un medio zurdo, la dirección 
de propagación de una onda es opuesta a la dirección de propagación en un medio con-
vencional (Fig. 2.7), como se desprende del vector de Poynting: 
𝑆 = 𝐸�⃗  × 𝐻�⃗                 (2.3) 
El primer medio zurdo se sintetizó a finales de la década de los años noventa [10], 
[60], [61]. Éste estaba compuesto mediante la superposición de dos matrices de celdas 
(Fig. 2.8) que se repetían de manera periódica: 
• La primera matriz (Fig. 2.8(a)) estaba formada por varillas metálicas equi-
distantes (Thin Wire, TW). Aportaba una permitividad real negativa y una 
permeabilidad real positiva. 
• La segunda matriz (Fig. 2.8(b)) estaba constituida por resonadores metáli-
cos basados en anillos metálicos y abiertos en oposición (Split Ring Reso-
nator, SRR). Se caracterizaba por una permitividad real positiva y una 
permeabilidad real negativa. 





Figura 2.8: Estructura LHM. (a) Matriz de TWs. (b) Matriz de SRRs. Figura extraída de 
[4].  
El comportamiento en frecuencia de una matriz de celdas TW, excitada por un campo 
eléctrico 𝐸�⃗  paralelo al eje z (Fig. 2.8(a)), se puede explicar a través de la resonancia de 
plasma en un metal [60]. De manera ideal, este comportamiento puede expresarse según 
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siendo: 
      πσωεζ 20 )( ap pe=                                                (2.5) 
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donde ωpe, c, a, p y σ son, respectivamente, la frecuencia eléctrica en el plasma, la velo-
cidad de la luz, el radio de las varillas, el periodo entre dos varillas y la conductividad 
del metal. A partir de la expresión (2.4), se deduce que si ζ=0, entonces 𝜀𝑟 < 0 para 
𝜔 < 𝜔𝑝𝑒. Cuando una matriz de celdas SRR es excitada por un campo magnético 𝐻�⃗  
perpendicular al plano donde se ubican las celdas SRR (eje y de la Fig. 2.8 (b)), se indu-
cen corrientes en los resonadores que provocan la creación de un momento magnético, 
dado que se genera un dipolo magnético. La permeabilidad magnética depende de la 
geometría según la siguiente expresión [10]: 





tencia del metal por unidad de longitud. A partir de la expresión (2.7), se deduce que si 
ζ=0, entonces 𝜇𝑟 < 0 para 𝜔0𝑚 <  𝜔 < 𝜔𝑝𝑚 = 𝜔0𝑚 √1 − 𝐹⁄  . Si ambas matrices TW 
y SRR se colocan como en la Fig. 2.9 y se diseñan para conseguir aquellas frecuencias 
en las que la permitividad eléctrica y la permeabilidad magnética son simultáneamente 
negativas, se obtiene un medio zurdo [62]. 
El prototipo de la Fig. 2.9 tiene dos inconvenientes. En primer lugar, el ancho de 
banda en el que la permitividad eléctrica y la permeabilidad magnética son simultánea-
mente negativas es reducido y, en segundo lugar, la estructura es voluminosa, por lo que 
no es adecuada utilizarla en aplicaciones a frecuencias de microondas. Para superar es-
tos inconvenientes, se hizo necesario la implementación de celdas en líneas de transmi-
sión no resonantes [63] - [65], permitiendo la aparición de las primeras estructuras zur-
das planares [66], [67]. En la Fig. 2.10, se muestra una línea de transmisión zurda en 
guía coplanar. Para obtener el medio zurdo, se utilizan celdas SRR e inductancias en 
derivación [12]. Las estructuras metamateriales basadas en medios de Veselago pro-
puestas en esta tesis están inspiradas en la línea de transmisión zurda de la Fig. 2.10. La 
cantidad de publicaciones [3] - [5], [68] - [77], basadas en medios zurdos implementa-
dos en tecnología planar, denota la importancia de este avance para los modernos siste-
mas de comunicaciones. También han sido publicadas un gran número de tesis doctora-
les, sólo en España caben destacar las siguientes: [24], [51], [78] - [83]. 
En la literatura, se pueden encontrar diferentes celdas (Fig. 2.11) basadas en re-
sonadores de anillos. Entre éstas, hay que destacar la celda CSRR (Complementary Split 
Ring Resonator) [13] que surgió para implementar estructuras zurdas en tecnología mi-
crotira. La celda CSRR (Fig. 2.11) está formada por dos ranuras circulares no metaliza-
das grabadas en una superficie metálica con la misma forma que la celda SRR. Según el 
principio de Babinet [84], la celda CSRR presenta un comportamiento complementario 
con respecto a la celda SRR. De esta manera, los campos y corrientes magnéticas que 
excitan la celda SRR se intercambian por campos y corrientes eléctricas en la celda 
CSRR. Además, una celda CSRR presenta una frecuencia de resonancia similar a una 
celda SRR, pero con valores negativos de permitividad efectiva [84]. Las celdas SRR y 
CSRR constituyen las dos líneas evolutivas sobre las que se desarrollan el resto de cel- 





Figura 2.11: Taxonomía linneana propuesta para celdas basadas en resonadores de ani-
llos abiertos. Las figuras se han extraído de: SRR, CSRR, NB-SRR (Nonbianisotropic 
Split Ring Resonator), SR (Spiral Resonator), DSRR (Double-slit Split Ring Resonator) 
de [85]; OSRR (Open Split Ring Resonator) de [14]; MSR  (Multiple Split Ring Resona-
tor)de [86], ICSRR (Inductively Connected Split Ring Resonator) de [87]; BC-SRR 
(Broadside Couple Split Ring Resonator) de  [88]; BC-SR (Broadside Couple Spiral 
Resonator) y BC-SR2 (Broadside Couple Two Spiral Resonator) de [89]; OCSRR 
(Open Complementary Split Ring Resonator) de [15]; NB-CSRR (Nonbianisotropic 
Complementary Split Ring Resonator) de [90]; CSR (Complementary Spiral Resonator) 
de [91] y ASR (Archimedean Split Resonator) de [92]. 
das basadas en resonadores de anillos. Con el fin de clasificar todas estas nuevas pro-
puestas de celdas, se propone una taxonomía de tipo linneana (Fig. 2.11) [93], [94]. En 
esta taxonomía, los dos órdenes principales están constituidos por los resonadores basa-
dos en SRR y los basados en su complementario. Para cada miembro del orden de los 
resonadores SRR, se espera que exista un equivalente en el orden de los complementa-
rios (CSRR). En los casos en que no existe aún, se ha situado un interrogante a la espera 




de que en próximas publicaciones aparezcan “especímenes” para esa línea evolutiva. Se 
propone dos familias, atendiendo si los resonadores poseen una configuración abierta 
(Open) o no [14]. La configuración abierta requiere de un terminal de entrada y otro de 
salida conectados directamente al resonador para que este sea excitado por una fuente 
de corriente o tensión. El género también está dividido en dos: los resonadores mono-
planares, que son aquellos resonadores que poseen todos sus elementos constitutivos en 
el mismo plano y, por otro lado, los bi-planares que presentan elementos constitutivos 
en dos planos diferentes.  
Las líneas de transmisión zurda en tecnología planar tienen dos características 
que las hacen interesantes para el desarrollo de nuevos dispositivos a frecuencias de 
microondas. Por un lado, su reducido tamaño dado que son medios efectivos y, por otro 
lado, su facilidad para controlar las características eléctricas del dispositivo (como la 
impedancia de Bloch o la longitud eléctrica) a través de sus parámetros geométricos 
(ancho del anillo, separación entre anillos, radio del anillo,...). Las principales aplica-
ciones de las líneas de transmisión zurda en tecnología planar son: divisores de potencia 
compactos [95], [96] y el diseño de filtros compactos [97]. 
En los artículos que constituyen esta tesis por compendio (artículos E hasta G), 
se desarrollan nuevas celdas basadas en resonadores SRR para obtener filtros compactos 
de microondas en tecnología planar (microtira y coplanar). En el artículo E, se analiza 
la celda DOSRR (Double- Sided Open Split Ring Resonator) y se utiliza en el diseño de 
filtros de tipo paso-banda en tecnología microtira. Esta celda es el primer espécimen 
publicado dentro de los resonadores basados en anillos abiertos, no complementarios y 
de género bi-planar. En los artículos F y G se analiza la celda OISRR (Open Intercon-
nected Split Ring Resonator) y se aplica a filtros de tipo rechazo-banda altamente selec-
tivos (notch) en tecnologías microtira y coplanar. La celda OISRR se identifica como un 
resonador de anillos abiertos, no complementario y de genero monoplanar. Para ambas 
celdas (DOSRR y OISRR), se obtienen filtros compactos con prestaciones superiores a 










CAPITULO 3. Relación de artículos  
En este capítulo se recogen los resúmenes de los artículos que componen esta tesis, se-
gún marca el Reglamento de estudios oficiales de máster y doctorado de la Universidad 
Politécnica de Cartagena en su artículo 33, apartado nº3, aprobado por el Consejo de 
Gobierno el 13 de abril de 2011 y modificado en el Consejo de Gobierno el 11 de julio 
de 2012. Los artículos de esta tesis por compendio se agrupan en dos apartados. El pri-
mer apartado incluye los resúmenes de los artículos A hasta D y el segundo apartado 
abarca los resúmenes de los artículos E hasta G. En el primer apartado de artículos se 
analizan y diseñan filtros basados en estructuras KFEBG (Koch Fractal Electromagne-
tic Band Gap), mientras que en el segundo apartado se analizan y diseñan filtros basa-
dos en estructuras inspiradas en resonadores de anillos abiertos SRR (Split Ring Reso-
nator). En cada apartado, se introducen los conceptos comunes de los artículos, con el 
fin de facilitar la lectura y comprensión de éstos. Cada resumen incluye la metodología 
aplicada, los resultados alcanzados, las principales aportaciones y las conclusiones. Al 
final de cada apartado, se incluye un subapartado de conclusiones. El último apartado de 
este capítulo contiene la copia completa de cada uno de los artículos que a continuación 
citamos: 
A. Juan de Dios Ruiz, Félix L. Martínez, and Juan Hinojosa: “1D Koch fractal elec-
tromagnetic bandgap microstrip structure with r/a ratios higher than 0.5”. Mi-
crowave and Optical Technology Letters, Vol. 53, No. 3, pp. 646-649, March 
2011. (JCR-ISI, índice de impacto: 0,623, Q4). 
B. Juan de Dios Ruiz, Félix L. Martínez, and Juan Hinojosa: “Novel compact wide-
band EBG structure based on tapered 1-D Koch fractal patterns”. IEEE Antennas 
and Wireless Propagation Letters, Vol. 10, pp. 1104-1107, 2011. (JCR-ISI, 
índice de impacto: 1,948, Q2). 
C. Juan de Dios Ruiz, Félix L. Martínez, and Juan Hinojosa: “Optimization of 
chirped and tapered microstrip Koch fractal electromagnetic band-gap (KFEBG) 
structures for improved low-pass filter design”. IET Microwaves, Antennas and 
Propagation, Vol. 9, pp 889-897, Jun. 2015. (JCR-ISI, índice de impacto: 0,969, 
Q3). 
D. Juan de Dios Ruiz, Félix L. Martínez, Alejandro Álvarez Melcón and Juan Hino-
josa: “Substrate integrated waveguide (SIW) with Koch fractal electromagnetic 
bandgap structures (KFEBG) for bandpass filter design”. IEEE Microwave and 




Wireless Components Letters, Vol. 25, pp. 160-162, March 2015. (JCR-ISI, 
índice de impacto: 2.236, Q1). 
E. Juan de Dios Ruiz and Juan Hinojosa: “Double-sided open split ring resonator 
for compact microstrip band-pass filter design”. IET Microwaves, Antennas and 
Propagation, Vol. 6, pp. 846-853, June 2012. (JCR-ISI, índice de impacto: 
0,969, Q3). 
F. Juan de Dios Ruiz, Juan Hinojosa, and Alejandro Álvarez Melcón: “Microstrip 
notch filters based on open interconnected Split ring resonators (OISRRs)”. Ap-
plied Physics A (Materials Sciences & Processing), vol. 112, pp. 263-267, Au-
gust 2013. (JCR-ISI, índice de impacto: 1.694, Q2) 
G. Juan de Dios Ruiz and Juan Hinojosa: “A shunt series LC circuit for compact 
CPW notch filter design”. IET Microwaves, Antennas and Propagation, Vol. 8, 
pp. 125-129, January 2014. (JCR-ISI, índice de impacto: 0,969, Q3) 
Los artículos citados cubren los objetivos de esta tesis, clasificados en dos blo-
ques: 
• Objetivos para los filtros RF/microondas basados en cristales electromagné-
ticos: 
O.1. Desarrollo de estructuras microtira-EBG (Electromagnetic Band 
Gap) no convencionales con un coeficiente radio-periodo r/a ≥ 
0.5 y análisis de su respuesta en frecuencia. 
O.2. Desarrollo de estrategias de reducción de tamaño para estructuras 
microtira-EBG con un coeficiente r/a  ≥ 0.5. 
O.3. Desarrollo de estrategias que mejoren la respuesta en frecuencia 
de las estructuras microtira-EBG con un coeficiente r/a  ≥ 0.5. 
O.4. Desarrollo de una nueva metodología de diseño de filtros paso-
banda de altas prestaciones basados en estructuras EBG y en tec-
nología SIW (Substrate Integrated Waveguide), con un coeficien-
te r/a ≥ 0.5. 
• Objetivos para los filtros RF/microondas basados en medios de Veselago: 
O.5. Desarrollo de una nueva celda inspirada en el resonador de anillos 
SRR (Split Ring Resonator) de tipo bi-planar para el diseño de fil-
tros compactos microtiras de tipo paso-banda: Estructura, circuito 
equivalente, análisis e implementación. 




O.6. Desarrollo de una nueva celda inspirada en el resonador de anillos 
SRR para el diseño de filtros compactos rechazo-banda en tecno-
logía planar (microtira y guía coplanar): Estructura, análisis, cir-
cuito equivalente e implementación. 
De manera más específica, el artículo A cubre el objetivo O.1. Los objetivos 
O.2 y O.3 se desarrollan en los artículos B y C. El último objetivo O.4 del primer blo-
que se completa en su totalidad con el artículo D. El objetivo O.5 se desarrolla en el 
artículo E, mientras que los artículos F y G cubren el  objetivo O.6. 
 








3.1 Estructuras de filtros EBG basados en fractales de Koch  
3.1.1. Introducción 
En este primer bloque de artículos, se analizan y diseñan nuevas estructuras EBG (Elec-
tromagnetic Band Gap), basadas en patrones formados con fractales de Koch [101] 
[102]. Las estructuras EBG surgen al escalar el tamaño de las estructuras PBG (Photo-
nic Bandgap), utilizadas en aplicaciones ópticas, a frecuencias de microondas. Por ello, 
en algunas publicaciones científicas [39] es usual que estas estructuras se denominen 
indistintamente de ambas formas: EBG o PBG. También se pueden encontrar en la lite-
ratura como EC (Electromagnetic Crystal). Por otro lado, un fractal presenta una confi-
guración auto-similar que se repite a diferente escala. Debido a esta peculiaridad, los 
fractales pueden ser útiles para desarrollar nuevos patrones que permitan superar límites 
de diseño en estructuras EBG convencionales. 
Cuando en un medio homogéneo se elimina material de forma periódica como 
en la Fig. 3.1, se pueden conseguir EBGs de una dimensión (1-D), de dos dimensiones 
(2-D) y de tres dimensiones (3-D) [103], [104]. Estas perturbaciones en el medio homo-
géneo provocan variaciones periódicas de la constante dieléctrica y, por consiguiente, 
del índice de refracción en una, dos o las tres dimensiones del espacio. La interacción de 
estos medios con ondas electromagnéticas da lugar a la aparición de bandas de frecuen-
cias prohibidas que impiden la propagación de éstas. Este comportamiento es conocido 
como reflector de Bragg [30], [31]. 
Las perturbaciones en los EBGs propuestos en esta tesis están creadas por hue-
cos grabados en una estructura metalizada, depositada en un sustrato con permitividad 
constante (εr). La estructura EBG convencional (Figs. 3.2-3.3) a frecuencias de micro-
ondas [8], [35] utiliza una línea de transmisión microtira, formada por patrones circula-
res periódicos grabados en el plano de masa. Inicialmente, se empleaba una matriz bi-
dimensional de patrones circulares (Fig. 3.2). Posteriormente, se cambió a una única fila 
de patrones (Fig. 3.3), debido a que los niveles de los campos eléctrico y magnético 
están confinados alrededor de la línea microtira y son despreciables fuera de ella. Por 
ello, y por facilidad constructiva, las estructuras EBG presentadas en este apartado de 
resúmenes de artículos tienen una única fila de perturbaciones periódicas [8]. 






Figura 3.4: Proceso de construcción hasta el orden 2 de curvas de Koch a partir de una 
línea recta inicial (I0). 
 
El diseño de una estructura EBG convencional de una dimensión en tecnología 
microtira (Fig. 3.3) está desarrollado en las referencias [8], [35], [56], [105]. Los pará-
metros de diseño de la estructura EBG son los siguientes: 
1. El periodo a medido entre los centros de dos círculos. Este parámetro permi-
te  controlar la frecuencia central de la banda de rechazo.  
2. El radio r de los círculos. Permite regular el nivel de la banda de rechazo. 
3. El número N de círculos periódicos. Controla el ancho del periodo entre  
bandas rechazadas consecutivas así como la profundidad de rechazo. 
4. El coeficiente (radio/periodo) r/a. Permite optimizar la respuesta en frecuen-
cia. Cuando r/a =0.25, el comportamiento como reflector de Bragg es óptimo 
en estructuras EBG convencionales con patrones circulares. El límite supe-
rior de este coeficiente es r/a =0.45. Por encima de este valor, los patrones 
circulares se solapan entre sí [35]. 
La frecuencia central de la primera banda de rechazo en un EBG convencional se calcu-
la a partir de la condición de Bragg. La condición de Bragg relaciona la longitud de la 
onda guiada λg en la línea de transmisión con el periodo a entre círculos mediante la 
siguiente expresión [30], [31]: 
λg = 2∙a     (3.1) 
Las estructuras EBG propuestas, en este apartado de resúmenes de artículos, sus-
tituyen los huecos circulares por geometrías fractales de Koch de nivel 1. Estos últimos 




años, se han utilizado ampliamente los fractales en el diseño de antenas y filtros [106] - 
[110]. Sin embargo, ninguno de estos trabajos ha presentado la respuesta en frecuencia 
de una estructura EBG con un coeficiente r/a > 0.5. Las geometrías fractales propuestas 
en este bloque de artículos permiten superar el límite constructivo r/a > 0.45. Estas 
geometrías se construyen sobre el perímetro de un hexágono regular, dando lugar a una 
nueva estructura EBG. La Fig. 3.4 muestra el proceso de construcción hasta nivel 2 de 
curvas de Koch a partir de una línea recta inicial. Los pasos a seguir son los siguientes:  
1. La iteración inicial I0 corresponde a una la línea recta. 
2. Para obtener la primera iteración I1, se divide I0 en tres partes iguales, y se susti-
tuye el segmento central por otros dos de la misma longitud. Estos dos segmen-
tos deben formar un ángulo de 60 º como se puede apreciar en la Fig. 3.4. Como 
consecuencia, la longitud de la curva de Koch resultante en esta primera itera-
ción se ha incrementado en 1/3.  
3. La iteración I2 se obtiene al repetir el proceso descrito en el paso anterior en cada 
uno de los cuatro segmentos que dan lugar a la curva de Koch en la iteración I1. 
La longitud final l de la curva fractal de Koch se calcula atendiendo a la longitud inicial 
d y al número de iteraciones n según la siguiente expresión: 
𝑙 = 𝑑 ∙ �4 3� �
𝑛
   (3.2) 
3.1.2. Resumen del artículo A: 1D Koch fractal electromagnetic bandgap mi-
crostrip structure with r/a ratios higher than 0.5 
En este artículo, se aplican, por primera vez, fractales de Koch a una estructura microti-
ra-EBG de una dimensión (1-D Koch Fractal Electromagnetic Bandgap, 1-D KFEBG). 
Esta estructura se obtiene sustituyendo los círculos convencionales grabados periódica-
mente en el plano de masa de una línea de transmisión microtira (Fig. 3.3) por geome-
trías fractales de Koch de nivel 1 (Fig. 3.4), creadas a partir de una configuración hexa-
gonal. Estas geometrías fractales permiten superar el límite del coeficiente r/a en estruc-
turas microtira-EBG convencionales con patrones circulares periódicos [35], definido en 
0.45. En este artículo, se diseñan estructuras microtira-EBG convencionales y fractales 
(KFEBG) con diferentes valores de coeficiente r/a, con el objetivo de analizar sus res-
puestas en frecuencia. Para valores de coeficientes r/a inferiores a 0.45, las estructuras 
EBG convencionales y KFEBG muestran respuestas en frecuencia similares, con carac-
terísticas de filtro de tipo reflector de Bragg. Sin embargo, cuando el coeficiente r/a es 
superior a 0.5, la estructura microtira-KFEBG presenta una respuesta en frecuencia con 




una amplia banda de rechazo y, por consiguiente, esta nueva configuración de estructura 
podría ser útil para diseñar filtros EBG originales de tipo paso-bajo. 
 
Metodología: 
En este artículo, se analizan diferentes estructuras microtira-KFEBG según el valor del 
coeficiente r/a (Fig. 3.5). Para diseñar los patrones fractales, se aplica la primera itera-
ción I1 del proceso de construcción de una curva de Koch (Fig. 3.4) a cada uno de los 
segmentos que conforman el perímetro de un hexágono regular. Como se puede obser-
var en la Fig. 3.5, surgen dos geometrías fractales diferentes, debido a que el ángulo de 
rotación de 60º que forman los dos nuevos segmentos que sustituyen al segmento cen-
tral del fractal de Koch, puede girarse en un ángulo positivo o en un ángulo negativo 
(Fig. 3.4). Gracias a la combinación de estas dos geometrías, es posible crear estructuras 
EBG con un coeficiente r/a > 0.5 sin que los patrones fractales se solapen entre sí. En la 
Fig. 3.5, se representan las circunferencias ficticias (línea discontinua) en las que se 
inscriben los hexágonos que dan lugar a las diferentes geometrías fractales según el coe-
ficiente r/a.  
La Fig. 3.6 muestra el plano de masa de una estructura microtira con fractales de 
Koch (KFEBG) y un coeficiente r/a = 0.55. Para el diseño de la estructura microtira-
KFEBG se consideró: 
• Una frecuencia central de la banda de rechazo de 4.2 GHz. 
• Un sustrato con una constante dieléctrica εr = 10.2, espesor de dieléctrico 
h = 0.635 mm y espesor de cobre t = 17.5 μm. 
A partir de la condición de Bragg (3.1), la frecuencia central de rechazo deseada (4.2 
GHz) y la permitividad efectiva en la línea microtira (εreff = 6.4), se determina el valor 
del periodo a entre patrones fractales. El número de patrones fractales se fijó en N = 9 
como en las referencias [56], [111]. Ese valor corresponde al número óptimo de patro-
nes en una estructura EBG convencional. En la parte superior de la estructura microtira-
KFEBG (Fig. 3.6(a)), se sitúa una línea con un ancho W = 0.594 mm. Este ancho de 
línea se ajusta a una impedancia característica de una línea de transmisión microtira de 
50 Ω. 




                               
Figura 3.5: Patrones fractales de Koch de orden 1 con diferentes coeficientes r/a, obte-
nidos a partir de una configuración hexagonal (los trazos discontinuos representan 




Figura 3.6: Estructura microtira-KFEBG unidimensional. (a) Vista superior. (b) Vista 
inferior (plano de masa). 







Figura 3.7: Respuestas en frecuencia (simuladas y medidas) del parámetro S21 obtenidas 





Figura 3.8: Respuestas en frecuencia (simuladas y medidas) del parámetro S21 obtenidas 
de estructuras microtira-EBG convencionales y  microtira-KFEBG con r/a = 0.45.  
 
  




Resultados y principales aportaciones: 
Con el fin de realizar un estudio comparativo de la respuesta en frecuencia entre 300 
KHz y 8.5 GHz de las estructuras EBG convencional y KFEBG, se llevaron a cabo si-
mulaciones electromagnéticas y medidas de ambas estructuras con diferentes valores de 
coeficiente r/a. Las simulaciones EM se obtuvieron a partir de un simulador comercial 
HFSS (ANSYS). Los prototipos se fabricaron en un sustrato de tipo Rogers RO3010 (εr 
= 10.2 y  tgδ = 0.0023 a 10 GHz) mediante microfresadora (LPKF protomat S62) y las 
medidas se realizaron con un analizador de redes vectorial (Agilent E5071B).  
Las Figs. 3.7 y 3.8 muestran las respuestas en frecuencia (simuladas y medidas) 
obtenidas en estructuras microtira-EBG circulares y microtira-KFEBG con coeficientes 
r/a = 0.25 y r/a =  0.45. Para un coeficiente r/a = 0.25, la Fig. 3.7 muestra que ambas 
estructuras tienen una respuesta similar con un comportamiento igual a un reflector de 
Bragg. La primera banda de rechazo está centrada en 4.2 GHz con un ancho de banda de 
2.1 GHz, considerando valores de |𝑆21| inferiores a 20 dB. La segunda banda de recha-
zo está situada aproximadamente en dos veces la frecuencia central (4.2 GHz) de la 
primera banda eliminada. El nivel de rechazo máximo en la primera banda es superior a 
60 dB. Cuando se incrementa el coeficiente r/a a 0.45, se puede observar en la Fig. 3.8 
que ambas estructuras (EBG circular y KFEBG) tienen también una respuesta en fre-
cuencia similar, aunque con ciertas diferencias con respecto a aquellas respuestas obte-
nidas con un coeficiente r/a = 0.25. Para el coeficiente r/a = 0.45, el nivel de rizado en 
la banda de paso, el ancho de banda de la primera banda eliminada y el nivel de rechazo 
aumentan considerablemente. Cuando el coeficiente r/a aumenta, la tendencia es supri-
mir la banda de paso existente entre las dos bandas de rechazo y conseguir una amplia 
banda eliminada. Las medidas confirman los resultados obtenidos mediante simulacio-
nes electromagnéticas, excepto en los niveles de rechazo por debajo de 40 dB. Estas 
diferencias son debidas a:  
• Las pérdidas dieléctricas y metálicas no se han tenido en cuenta durante las 
simulaciones electromagnéticas. 
• Las prestaciones de los adaptadores que realizan la transición coaxial-
microtira para las medidas de las estructuras microtira-EBG (convencional y 
fractal) con el analizador de redes. 
 





Figura 3.9: Respuesta en frecuencia (simulada y medida) del parámetro S21 obtenida en 
una estructura microtira-KFEBG con r/a=0.55.  
 
• Errores de repetitividad, debidos al montaje y desmontaje de las diferentes 
estructuras. 
• Tolerancia de fabricación de las estructuras microtira-EBG convencionales y 
microtira-KFEBG. 
La Fig. 3.9 muestra los resultados de las simulaciones EM y medidas del paráme-
tro S21 obtenidos en una estructura microtira-KFEBG con coeficiente r/a = 0.55. Como 
se puede observar en la Fig. 3.9, se aprecia un cambio en el comportamiento en frecuen-
cia de la estructura microtira-KFEBG con r/a > 0.5 con respecto a aquellas estructuras 
con r/a inferiores a 0.5 (Figs. 3.7 y 3.8). Este cambio consiste en la supresión de la ban-
da de paso existente entre dos bandas de rechazo consecutivas. La estructura KFEBG 
con r/a = 0.55 presenta una amplia banda de rechazo con una alta atenuación (< -30 
dB). Como consecuencia, la estructura KFEBG con r/a = 0.55 ya no se comporta como 
un reflector de Bragg, sino como un filtro de tipo paso-bajo. Las medidas confirman los 
resultados obtenidos en las simulaciones, excepto en los niveles de rechazo de la banda 
eliminada. Las diferencias se deben a las mismas causas especificadas anteriormente 









En este artículo se aplican, por primera vez, patrones periódicos basados en fractales de 
Koch a una estructura microtira EBG de una dimensión (1-D Koch Fractal Electromag-
netic Bandgap, 1-D KFEBG). Esta estructura se obtiene sustituyendo los círculos con-
vencionales grabados en el plano de masa de una línea de transmisión microtira por 
geometrías fractales de Koch de nivel 1, obtenidas a partir de una configuración hexa-
gonal. Estas geometrías fractales permiten superar el límite del coeficiente (ra-
dio/periodo) r/a definido en 0.45 en estructuras microtira-EBG convencionales con pa-
trones circulares periódicos. Además, se analiza la respuesta en frecuencia de estas nue-
vas estructuras microtira-KFEBG con diferentes valores de coeficiente r/a. Para coefi-
cientes r/a inferiores a 0.5, la estructura microtira-KFEBG se comporta como un reflec-
tor de Bragg, mientras que la estructura microtira-KFEBG con un coeficiente r/a supe-
rior a 0.5 consigue una amplia banda de rechazo y, por consiguiente, esta última estruc-
tura podría ser útil en el diseño original de filtros EBG de tipo paso-bajo. 
 
3.1.3. Resumen del artículo B: Novel Compact Wide-Band EBG Structure Based 
on Tapered 1-D Koch Fractal Pattern  
En este artículo, se aplica por primera vez, una nueva estrategia de diseño en dispositi-
vos microtira-KFEBG (Koch Fractal Electromagnetic Band Gap) con coeficientes r/a > 
0.5 (artículo A), basada en una función de apodización con distribución Kaiser [112]. 
La estructura microtira-KFEBG (Fig. 3.6) es una modificación de la estructura microti-
ra-EBG (Electromagnetic Band Gap) convencional. Esta modificación consiste en la 
sustitución de los patrones circulares periódicos (Figs. 3.2-3.3) por geometrías fractales 
de Koch, creados en hexágonos regulares (Fig. 3.4). En el artículo A, se demostró que 
estas geometrías fractales permiten conseguir un coeficiente r/a ≥ 0.5 y que una estruc-
tura microtira-KFEBG con r/a ≥ 0.5 se comporta como un filtro de tipo paso-bajo. La 
Fig. 3.9 muestra la respuesta en frecuencia de tipo paso-bajo de una estructura microti-
ra-KFEBG con r/a = 0.55. Como se puede observar en la Fig. 3.9, la banda de paso pre-
senta un elevado rizado, limitando la aplicación de dicha estructura como filtro. Con la 
nueva estrategia de diseño presentada en este artículo B, se pretende: 
 





Figura 3.10: Diseño de una estructura microtira-KFEBG apodizada a partir de una 
distribución de Kaiser. (a) Representación de la distribución de la función Kaiser según 
la ecuación (3.4). (b) Vista inferior de la estructura microtira-KFEBG con 9 patrones 
fractales apodizada según la distribución de Kaiser. 
 
• Por un lado, mejorar la respuesta en la banda de paso de la estructura microtira-
KFEBG con r/a > 0.5, con el fin de que sea útil para el diseño de filtros EBG de 
tipo paso-bajo. 
• Por otro lado, reducir el tamaño de la estructura microtira-KFEBG sin que eso 
afecte negativamente a la respuesta en la banda de rechazo [113]. 
Esta estrategia de diseño consiste en aplicar una función de apodización al tama-
ño de los patrones fractales situados en el plano de masa y al ancho de la línea microtira. 
Una estrategia similar se empleó en el diseño de filtros FIR (Finite Implulse Response) 
mediante el método de ventanas [114]. Los filtros FIR se utilizan en el tratamiento de 
señales discretas. Posteriormente, este método de diseño por ventanas se aplicó como 
función de apodización en dispositivos ópticos como los FBG (Fiber Bragg Grating) 
[115] - [117]. Debido a que tanto los dispositivos FBG como las estructuras EBG con 
r/a < 0.5 se comportan como reflectores de Bragg [118], esta metodología de diseño es 
suceptible de aplicarse en estructuras EBG convencionales con r/a < 0.5 [111]. Como 
resultado de la apodización, se obtiene una mejora de la respuesta en frecuencia. Esta 
mejora es debida a que se consigue una adaptación progresiva de la impedancia caracte-




rística de la estructura microtira-KFEBG apodizada con la impedancia característica (50 
Ω) de entrada y de salida [23]. 
Cuando se aplica una función de apodización en el plano de masa a una estructu-
ra KFEBG con r/a = 0.55, se reducen las dimensiones de los patrones fractales (ri) se-
gún la posición que ocupen éstos. Como consecuencia, el coeficiente r/a ya no es cons-
tante e igual a 0.55, sino que disminuye cuando nos alejamos del centro de la estructura. 
La disminución del valor de r/a provoca la degradación de la respuesta en frecuencia de 
la banda de rechazo. Para mantener el valor r/a constante e igual a 0.55 en toda la longi-
tud del plano de masa de la estructura KFEBG, se debe aplicar una función de modula-
ción del periodo a entre patrones fractales. Esta modulación del periodo junto con la 
apodización consiguen que la estructura microtira-KFEBG sea más compacta y que su 
respuesta en frecuencia mejore tanto en la banda de paso como en la banda de rechazo. 
Metodología: 
Las geometrías fractales de Koch aplicadas a hexágonos regulares permiten que las es-
tructuras microtira-KFEBG puedan alcanzar coeficientes r/a superiores a 0.5. En este 
artículo, las estructuras microtira-KFEBG (Fig. 3.6) presentan un coeficiente r/a igual a 
0.55. Para diseñar los patrones fractales (Fig. 3.5), se considera r como el radio de la 
circunferencia donde se inscriben los hexágonos que sirven de base para construir las 
curvas fractales de Koch de orden 1. El número de patrones fractales grabados en el 
plano de masa es igual a 9, como en las referencias [35], [56], [111]. La distancia entre 
patrones fractales a = 14.1 mm (r/a = 0.55) está relaciona con la frecuencia central de la 
banda de rechazo mediante la expresión (3.2). En este artículo, se consideró una fre-
cuencia central de la banda de rechazo de 4.2 GHz, un sustrato de material Arlon 
AD1000 con una permitividad εr =10.2 (tgδ = 0.0023 a 10 GHz) de espesor h = 0.635 
mm y un espesor de cobre t = 17.5 μm.  
De manera similar a trabajos previos realizados con el fin de mejorar la respues-
ta en frecuencia de estructuras EBG convencionales con técnicas de apodización [111], 
se aplica una distribución Kaiser (fig. 3.10) al radio r de cada patrón fractal de la estruc-
tura KFEBG descrita en el artículo A (Fig. 3.6). La Fig. 3.10 muestra la vista inferior 
de la estructura microtira-KFEBG apodizada según una distribución de Kaiser. La nue-
va distribución de los radios de los patrones fractales sigue la siguiente ecuación: 













W (mm) 0.594 0.594 Variable según (3.9) 
a (mm) 14.1 14.1 Variable según (3.8) 
r (mm) 7.755 Variable según (3.3) Variable según (3.3) 
D (mm) 112.8 112.8 89.94 
rmax (mm) 7.755 7.755 7.755 
Wmax (mm) 0.594 0.594 2 
C No se aplica No se aplica 0.55 
 
Tabla 3.1: Dimensiones de las tres estructuras microtira-KFEBG propuestas. 
 
Figura 3.12: Respuestas en frecuencia (simulaciones EM) de los parámetros S, obteni-




Pérdidas por Radiación 
(%) 
Reducción de Tamaño 
(%) 
Estructura 1 2.98 21.9 0 
Estructura 2 1.36 15.4 0 
Estrucutra 3 0.81 4.7 ≈ 20 
Tabla 3.2: Comparación de los resultados obtenidos con las tres estructuras microtira-
KFEBG definidas en la Tabla 3.1.  





Figura 3.13: Fotografías de los planos de masa de las estructuras 1 (superior), 2 (centro) 
y 3 (inferior). 
 
 
Figura 3.14: Medidas de los parámetros S, obtenidos de las tres estructuras microtira-
KFEBG definidas en la Tabla 3.1. 
superior es una línea de ancho constante W= 0.594, correspondiente a una lí-
nea de transmisión microtira convencional de 50 Ω. 
• Estructura 3: Circuito obtenido a partir de la estructura 1, aplicando una dis-
tribución de Kaiser y una modulación del periodo a a los patrones fractales y 
al ancho de la línea mediante las ecuaciones (3.3) a (3.9). La Fig. 3.11 repre-
senta la estructura 3 correspondiente a un circuito microtira-KFEBG doble-
mente apodizado con una modulación del periodo a. 




La Tabla 3.1 recoge las dimensiones de las tres estructuras y la Fig. 3.12 muestra 
los resultados obtenidos en las simulaciones EM. A partir de las respuestas de estas es-
tructuras, se extraen las siguientes conclusiones: 
1. Las tres estructuras presentan características de filtro EBG de tipo paso-bajo.  
2. La estructura 1 presenta un elevado rizado en la banda de paso y una exce-
lente respuesta S21 de la banda de rechazo, siendo de las tres estructuras la 
que alcanza un mayor nivel de rechazo. 
3. La estructura 2 tiene un rizado menor en la banda de paso, gracias a la técni-
ca de apodización aplicada. Sin embargo, presenta la peor respuesta en la 
banda de rechazo de las tres estructuras. Cuando se aplica la función de apo-
dización a los patrones fractales, el radio r se reduce conforme nos alejamos 
del centro de la estructura y, por consiguiente, el coeficiente r/a también va 
disminuyendo, provocando una degradación en la respuestas de la banda de 
rechazo, dado que r/a < 0.5. 
4. La estructura 3 muestra un bajo nivel de rizado en la banda de paso y una 
amplia banda eliminada con un alto nivel de rechazo, gracias a las apodiza-
ciones realizadas en los patrones KFEBG y en la línea microtira, así como la 
modulación aplicada al periodo a entre celdas para mantener el coeficiente 
r/a = 0.55. 
En la Tabla 3.2, se comparan tres parámetros obtenidos de las respuestas en fre-
cuencia para cada una de las tres estructuras microtira-KFEBG definidas en la Tabla 
3.1. Estos parámetros son:  
1. El rizado en la banda de paso (dB). Corresponde a la diferencia entre los va-
lores máximo y mínimo de S21 en la banda de paso.  
2. El valor medio de las pérdidas por radiación. Se obtiene a partir de la ecua-
ción 1 − |𝑆11|2 − |𝑆21|2 y se calcula entre 300 KHz hasta 8 GHz. Cuanto 
más pequeño es el valor mejor será la respuesta del filtro. 
3. La reducción de tamaño (%). Se calcula a partir del coeficiente D/Dmax (Ta-
bla 3.1), siendo Dmax = 112.8 mm la distancia máxima entre los centros del 
primer y último fractal para la estructura 1. 
A partir de los valores de la Tabla 3.2, se deduce que la apodización de los patrones 
fractales de Koch disminuye considerablemente las pérdidas por radiación, siendo la 




estructura 3 doblemente apodizada con una modulación del periodo a la que tiene me-
nos pérdidas. Además, este último diseño proporciona bajos niveles de rizado en la ban-
da de paso y una reducción de tamaño de aproximadamente el 20% con respecto a las 
otras dos estructuras estudiadas. Estos resultados confirman que la estructura 3 presenta 
las mejores prestaciones entre las tres estructuras. 
Las medidas de los parámetros S de los tres prototipos (Fig.3.13), definidos en la 
Tabla 3.1, se muestran en la Fig. 3.14. Como se puede observar en la Fig. 3.14, las me-
didas corroboran los resultados obtenidos en las simulaciones (Fig. 3.12), excepto los 
niveles en la banda de rechazo. Las diferencias son debidas a:  
• Las pérdidas dieléctricas y metálicas que no se han tenido en cuenta durante 
las simulaciones electromagnéticas. 
• Las prestaciones de los adaptadores que realizan la transición coaxial-
microtira para las medidas de la estructura microtira-KFEBG con el analiza-
dor de redes.  
• Errores de repetitividad, debidos al montaje y desmontaje de las diferentes 
estructuras. 
• Tolerancia de fabricación de las estructuras microtira-KFEBG. 
Conclusiones 
En este artículo, se aplican patrones periódicos basados en geometrías fractales de Koch 
a estructuras microtira-EBG (Electromagnetic Band Gap) unidimensionales. Además, 
se analiza la respuesta en frecuencia de una apodización Kaiser en las dimensiones y la 
periodicidad de los patrones fractales y en la anchura de la línea microtira. Las geome-
trías fractales de Koch permiten realizar estructuras microtira-KFEBG (Koch Fractal 
Electromagnetic Band Gap) con coeficientes r/a superiores a 0.5, siendo este valor el 
límite superior de una estructura microtira-EBG convencional. Como consecuencia de 
exceder este límite con la estructura microtira-KFEBG uniforme, se consigue una am-
plia banda de rechazo. El rizado que aparece en la banda de paso se reduce aplicando 
una apodización Kaiser a los patrones fractales de Koch y a la anchura de la línea mi-
crotira, mientras que se aumenta el tamaño de la banda de rechazo, modulando el perio-
do entre patrones fractales con la misma función Kaiser. Como resultado, se obtiene una 
estructura microtira-KFEBG doblemente apodizada y modulada con una distribución 
Kaiser. Este diseño presenta un tamaño más compacto y una mejor respuesta en fre-
cuencia con respecto a una estructura microtira-KFEBG uniforme con r/a = 0.55. 




3.1.4. Resumen del artículo C: Optimisation of chirped and tapered microstrip 
Koch fractal electromagnetic bandgap structures for improved low-pass filter 
desig 
En este artículo, se aplican y comparan diferentes funciones de apodización con el fin 
de optimizar la respuesta en frecuencia de estructuras microtira-KFEBG (Koch Fractal 
Electromagnetic Band Gap) con un coeficiente r/a = 0.5. En el apartado 3.1.2 (artículo 
A), se mostró que una estructura microtira-KFEBG cambia de comportamiento de re-
flector de Bragg a un filtro de tipo paso-bajo, cuando el coeficiente r/a pasa de ser infe-
rior a superior a 0.5. También se pudo observar que la respuesta en frecuencia de la es-
tructura microtira-KFEBG con r/a ≥ 0.5, correspondiente al filtro de tipo paso-bajo, no 
es óptima, dado que presenta un elevado nivel de rizado en la banda de paso.  
En este artículo, se aplican una técnica de apodización al radio r de los fractales 
periódicos grabados en el plano de masa de estructuras KFEBG en función de diferentes 
distribuciones matemáticas, junto con una modulación del periodo a entre los centros de 
los fractales con el fin de mantener un coeficiente r/a constante e igual a 0.5. También 
se aplican las diferentes funciones de apodización, con un factor de escalado K,  a la 
anchura de la línea microtira. Combinando las diferentes funciones de apodización a los 
tamaños de los fractales en el plano de masa y a la anchura de la línea microtira, se con-
sigue una respuesta óptima en la banda de paso del filtro paso-bajo. El análisis y compa-
ración de las diferentes estructuras se realizaron de acuerdo con los siguientes paráme-
tros: reducción de tamaño, nivel de rizado, pérdidas de retorno, valor medio del paráme-
tro S11 en la banda de paso y ancho de la banda de paso. Como resultado de este análisis 
comparativo, se presentan las respuestas en frecuencia de dos estructuras óptimas con 
r/a = 0.5. Se comparan estas estructuras óptimas, con otras estructuras EBG publicadas 
recientemente [8], [56], [111], [119], [120] y, también, con un filtro paso-bajo clásico 
[57]. 
Metodología: 
Las técnicas de apodización han sido ampliamente utilizadas para mejorar la respuesta 
en frecuencia de estructuras EBG convencionales [111] y no convencionales [118], de-
bido a que se consigue una adaptación progresiva de la impedancia de Bloch [23] a la 
impedancia característica de 50 Ω de entrada y de salida. En el apartado 3.1.3 (artículo  
 




       
                 
 
Figura 3.15: Representación de las diferentes distribuciones T(z/L) utilizadas como fun-





Figura 3.16: Diseño de una estructura KFEBG apodizada con una distribución de Cau-
chy. (a) Representación de la función Cauchy según la ecuación (3.10). (b) Vista infe-
rior de la estructura KFEBG apodizada Cauchy con 9 celdas. 





Figura 3.17: Diseño de una estructura KFEBG apodizada según la distribución de 
Gauss. (a) Representación de la función Gauss según la ecuación (3.11). (b) Vista infe-
rior de la estructura KFEBG apodizada Gauss con 9 celdas. 
B), se describe el procedimiento para aplicar una función de apodización a una estructu-
ra KFEBG según la ecuación (3.3). En este artículo, se aplican cuatro funciones de dis-
tribución: Cauchy, Kaiser, Gauss y la función rectangular o uniforme [23], [111], [114]. 
La Fig. 3.15 representa cada una de estas funciones. La distribución de Cauchy (Fig. 













LzT        (3.10) 
donde T es la función de apodización, z/L es la posición longitudinal normalizada en la 
estructura (Fig. 3.16 (a)) y L es la longitud del circuito. La distribución de Kaiser (Fig. 
3.10) sigue la ecuación (3.4) presentada en el apartado 3.1.3. Por otro lado, la distribu-
ción de Gauss (Fig. 3.17) responde a la siguiente ecuación: 
( ) ( )2/ LzeLzT −=                                        (3.11) 
Finalmente, la distribución rectangular o uniforme (Figs. 3.6 (b) y 3.15) viene dada por:  






casos demás losen   0  /
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Figura 3.18: Representación de diferentes estructuras microtira-KFEBG. El ancho de la 
línea microtira y los patrones KFEBG en el plano de masa tienen, respectivamente, una 
distribución de Gauss con diferentes valores de K y una apodización de Kaiser. 
 
 
Figura 3.19: Representación de diferentes estructuras microtira-KFEBG doblemente 
apodizados con r/a = 0.5. Los patrones KFEBG presenta una apodización de Kaiser, 
mientras que el ancho de la línea microtira tiene cuatro diferentes distribuciones con 
K=1. 
 




Del mismo modo que en el artículo B, se modifica tanto la distancia entre celdas fracta-
les de acuerdo a la ecuación (3.8), como el ancho de la línea microtira según la ecuación 
(3.9), para evitar la degradación que provoca la apodización en la respuesta en frecuen-
cia de la banda de rechazo. 
( )  1, ,0   / max =⋅= iLzTWKWi     (3.13) 
donde Wmax es fijo e igual a 2 mm y K es un factor de ajuste que permite obtener una 
respuesta óptima de la banda de paso. La Fig. 3.18 muestra diferentes diseños de líneas 
de transmisión microtira con una distribución de Gauss y diferentes valores de K y una 
apodización Kaiser de los patrones KFEBG en el plano de masa (línea discontinua). 
Resultados y principales aportaciones: 
En este artículo, se realiza un estudio mediante simulaciones EM de la influencia de K, 
como factor de ajuste de la respuesta en frecuencia de una estructura microtira-KFEBG 
doblemente apodizada. Para todas las estructuras microtira-KFEBG se fijó el factor ini-
cial C = r/a, definido en la ecuación (3.8), en 0.5. Las simulaciones EM se llevaron a 
cabo a partir de un simulador comercial (HFSS). Para todas las simulaciones se conside-
raron: 
• Un sustrato de permitividad relativa εr =10.2 con un espesor de sustrato h = 
0.635 mm y un espesor de cobre t = 17.5 μm. 
• Patrones fractales de Koch (plano de masa) con un coeficiente rmax/amax = 0.5 
y un periodo amax = 14.1 mm, obtenidos al aplicar la ecuación (3.1) para con-
seguir una frecuencia de operación en 4.2 GHz.  
• Un número N de celdas fractales igual a 9. El radio de las celdas varía según 
la ecuación (3.3) y la función de apodización seleccionada T(z/L). 
• Una línea microtira adaptada a 50 Ω en los extremos (W = 0.594 mm). El an-
cho de la línea microtira varía según la expresión (3.13) y la función de apo-
dización seleccionada T(z/L). 
• Un factor K que varía entre 0.5 y 2.25 con intervalos de 0.05. Para cada valor 
de K, hay dieciséis posibles estructuras, teniendo en cuenta la apodización en 
el plano de masa y en el ancho de la línea microtira. La Fig.3.19 muestra las 
cuatro apodizaciones posibles para el ancho de la línea microtira con K = 1  y 
una distribución Kaiser de los patrones KFEBG en el plano de masa (línea 
discontinua). 





Figura 3.20: Comparación de Ri (dB) para cada estructura microtira-KFEBG en función 
del factor K. 
 
Figura 3.21: Comparación de RL (dB) para cada estructura microtira-KFEBG en función 
del factor K. 




A partir de este estudio, se seleccionó dos estructuras óptimas. Los prototipos de estas 
estructuras óptimas se fabricaron en un sustrato de tipo RO3010 (εr =10.2, tgδ = 0.0023 
a 10 GHz, espesor de sustrato h = 0.635 mm y espesor de cobre  t = 17.5 μm) mediante 
microfresadora y se midieron con un analizador de redes vectorial (Rhode & Schwartz 
ZVA 67). 
Para analizar la gran cantidad de simulaciones, se estableció un criterio compa-
rativo de los resultados obtenidos. Para ello, se seleccionaron cuatro parámetros. El va-
lor correspondiente a cada uno de estos parámetros se extrae de cada simulación. Estos 
parámetros son: el rizado (Ri), las pérdidas de retorno (RL), el valor medio del parámetro 
S11 en la banda de paso (MVPB) y el ancho de banda de la banda de paso (BWPB). Junto 
con estos, se utilizó un quinto parámetro extraído del diseño del dispositivo: el factor de 
reducción de tamaño (RS).  
El rizado Ri (dB) se define como la diferencia entre los valores máximo y míni-
mo de S21 en la banda de paso. Cuanto menor sea el valor de Ri, mejor será la respuesta 
del filtro paso-bajo en la banda de paso. La Fig. 3.20 muestra la variación de los valores 
de Ri en función de K. A partir de la Fig. 3.20, se constata que las estructuras con apodi-
zaciones Cauchy y Kaiser en el plano de masa (Figs. 3.20(a) y 3.20(b) respectivamente), 
combinadas con apodizaciones planas (Gauss y Rectangular) en el ancho de línea mi-
crotira con K < 1, presentan los mejores resultados. También es interesante resaltar la 
opción de las estructuras doblemente apodizadas con distribución de Cauchy y K > 1, 
debido a la tendencia decreciente de Ri cuando el factor K aumenta. 
El parámetro de las pérdidas de retorno RL (dB) corresponde al máximo valor del 
coeficiente de reflexión │S11│ en la banda de paso. Del mismo modo que para Ri, la 
respuesta del filtro paso-bajo en la banda de paso será mejor para valores bajos de RL. 
La Fig. 3.21 presenta la evolución de RL en función de K para cada estructura analizada. 
El análisis de la Fig. 3.21 muestra que RL alcanza los valores más bajos en estructuras 
KFEBG apodizadas con distribuciones de Cauchy y Kaiser en el plano de masa (Figs. 
3.21(a) y (b)) y distribuciones planas (Gauss y Rectangular) para el ancho de la línea 
microtira. Para este parámetro, la estructura más interesante es aquella con K = 1.25 y 
una distribución de Cauchy en los patrones KFEBG y en la línea microtira. Como se 
verá más adelante, está será una de las estructuras elegidas como óptima. 





Figura 3.22: Comparación de MVPB en S11 (dB) para cada estructura microtira-KFEBG 
en función del factor K. 
 
Figura 3.23: Comparación del ancho de la banda de paso (dB) para cada estructura mi-
crotira-KFEBG en función del factor K. 
 





 Rectangular Gauss Kaiser Cauchy 
RS 100% 91% 73.5% 63.5% 
Tabla 3.3: Reducción de tamaño (%) para cada distribución utilizada en la apodización 
de la estructura microtira-KFEBG.  
El siguiente parámetro es el valor medio de S11 en la banda de paso MVPB (dB). Del 
mismo modo que para los parámetros anteriores, se consigue una mejor respuesta del 
filtro paso-bajo en la banda de paso para valores bajos de MVPB. La Fig. 3.22 muestra 
la tendencia de MVPB en función del factor K y dieciséis posibles combinaciones de 
doble apodización. De nuevo, se consigue el valor mínimo de MVPB para distribuciones 
en el plano de masa de tipo Kaiser y Cauchy (Figs. 3.22(a) y 3.22(b)). Como sucedió 
para RL en la Fig. 3.21(b), la estructura con patrones KFEBG con una distribución de 
Kaiser tiene una mejor respuesta de la banda de paso en combinación con distribuciones 
de la línea microtira de tipo Gauss o rectangular. Por otro lado, la estructura con una 
distribución de Cauchy en los patrones KFEBG (Fig. 3.22(a)) presenta valores mínimos 
de MVPB para líneas microtira con distribución Cauchy y Kaiser, siendo la mejor com-
binación aquella con K=1.25 y apodizaciones Cauchy para los patrones KFEBG y Kai-
ser para la línea microtira. 
El último parámetro analizado mediante simulaciones es el ancho de banda de la 
banda de paso BWPB (GHz). El valor de BWPB se obtiene a partir del valor de la fre-
cuencia en el que S11 corta en -3dB por primera vez.  La Fig. 3.23 muestra los resultados 
de BWPB en función de K para cada estructura analizada. A partir de la Fig. 3.23, se 
puede observar que  BWPB decrece cuando K aumenta. En un principio, valores peque-
ños de K son mejores para conseguir un ancho de banda mayor del filtro paso-bajo. 
Para evaluar la reducción de tamaño de las distintas estructuras, se definió el pa-
rámetro RS (%) como el coeficiente entre los tamaños de cada estructura y el tamaño de 
la estructura más grande, siendo esta última la de apodización rectangular. La Tabla 3.3 
presenta los valores de RS para las cuatro distribuciones. La función de distribución más 
aguda proporciona la estructura más compacta, siendo en nuestro estudio la distribución 
de Cauchy. 








Figura 3.24: Fotografías de las dos estructuras óptimas seleccionadas: Estructura con 
una apodización Kaiser en el plano de masa combinada con una distribución rectangular 
de la línea microtira con K = 0.9 (parte superior de cada fotografía). Estructura con do-
ble apodización Cauchy con K= 1.25 (parte inferior de cada fotografía). (a) Vista supe-
rior (línea microtira). (b) Vista inferior (plano de masa). 





Figura 3.25: Resultados de las simulaciones EM y medidas de las dos estructuras ópti-
mas seleccionadas. En la parte superior de la figura, estructura con apodización Kaiser 
en los patrones KFEBG combinada con una distribución rectangular de la línea microti-
ra y K = 0.9. En la parte inferior de la figura, estructura con doble apodización Cauchy y 
K= 1.25.  
Referencias Tamaño (3D) 
f0, 
GHz 
Ri, dB RL, dB 




Fig. 3.25.(a) 0.19 λ0x0.008 λ0x1.31 λ0 4.2 2.2 10.1 >7.7 80@5.2 GHz 
Fig. 3.25 (b) 0.19 λ0x0.008 λ0x1.07 λ0 4.2 1.6 10.6 >7.8 60.9@4.9GHz 
Fig. 3.a [8] 0.09 λ0x0.012 λ0x1.60 λ0 3 - 2 - - 
Fig. 3.b [8] 0.17 λ0x0.012 λ0x1.68 λ0 3 - 1 - - 
Fig. 7 [56] 0.1 λ0x0.01 λ0x1.79 λ0 2.5 8 1.4 1.5 60@3.2 GHz 
Fig. 8 [56] 0.1 λ0x0.01 λ0x1.79 λ0 2.5 8 1.4 1.3 49@3.2 GHz 
Fig. 3.9 0.21 λ0x0.008 λ0x1.79 λ0 4.2 3.4 - >5.4 52@4.2 GHz 
Fig. 3.13 0.21 λ0x0.008 λ0x1.33 λ0 4.2 3 4 >4.7 60@4.3 GHz 
Fig. 8 [111] 0.11 λ0x0.016 λ0x1.24 λ0 4 1.3 15.5 0.9 25@4.6 GHz 
Fig. 6 [119] 0.22 λ0x0.026 λ0x2.23 λ0 5.2 2.3 5 >7.2 40@5.5 GHz 
Fig. 10 [120] 0.32 λ0x0.018 λ0x3.54 λ0 7 0.8 13 6.5 37.5@48 GHz 
Fig. 10 [57] 0.22 λ0x0.021 λ0x1.28 λ0 4.1 1 8 >2.2 35@4.1 GHz 
Tabla 3.4: Comparación entre las estructuras óptimas y otros filtros de reciente publica-
ción.  






Figura 3.26: Resultados de las simulaciones EM de la estructura EBG convencional con 
apodización Kaiser de los patrones circulares en el plano de masa (Estructura 1: EBG 
circular). 
 
A partir del análisis realizado, se seleccionó dos estructuras óptimas para su fabri-
cación y medida. Estas estructuras seleccionadas presentan una respuesta en frecuencia 
óptima al alcanzar un compromiso entre los valores obtenidos para cada uno de los pa-
rámetros analizados. La Fig. 3.24 muestra las fotografías de ambas estructuras. El pri-
mer filtro paso-bajo (parte superior de cada fotografía) presenta una estructura KFEBG 
en el plano de masa apodizada con una distribución de Kaiser y una apodización rectan-
gular en el ancho de la línea microtira con K = 0.9, mientras que el segundo filtro (parte 
inferior de cada fotografía) tiene una doble apodización Cauchy con K = 1.25. Los re-
sultados de las simulaciones EM y medidas de ambas estructuras están representados en 
la Fig. 3.25. Las simulaciones EM muestran un excelente comportamiento de las estruc-
turas seleccionadas como filtro paso-bajo, gracias a los bajos niveles de rizado y las 
altas pérdidas de retorno en la banda de paso. Las medidas confirman los resultados 
obtenidos en las simulaciones. Además, los dos filtros seleccionados presentan una ele-
vada reducción de tamaño (< 74%) con respecto a una estructura con una apodización 
rectangular en los patrones KFEBG. 





Figura 3.27: Resultados de las simulaciones EM de la estructura EBG convencional con 
apodización Cauchy de los patrones circulares en el plano de masa (Estructura 2: EBG 
circular). 
 
 Ri (dB) RL (dB) MVPB (dB) BWPB (GHz) 
Estructura 1: 
KFEBG 
0.68 -14.59 -22.68 2.21 
Estructura 1: EBG 
circular 
0.79 -13.22 -20.33 2.53 
Tabla 3.5: Comparación de los parámetros más relevantes entre el dispositivo microtira-
KFEBG con apodización rectangular/Kaiser (K=0.9) y la estructura EBG circular equi-
valente. 
 Ri (dB) RL (dB) MVPB (dB) BWPB (GHz) 
Estructura 2: 
KFEBG 
0.72 -12.21 -20.62 2.08 
Estructura 2: EBG 
circular 
1.52 -6.56 -17.13 2.17 
Tabla 3.6: Comparación de los parámetros más relevantes entre la estructura microtira-
KFEBG con doble apodización Cauchy (K=1.25) y la estructura EBG circular equiva-
lente. 
En la Tabla 3.4 se comparan los parámetros característicos de ambas estructuras 
seleccionadas óptimas con respecto a otros resultados obtenidos de filtros EBG y DGS 
(Defected Ground Structure) publicados recientemente y, también, con un filtro paso-




bajo clásico [8], [56], [57], [111], [119]. En esta tabla, λ0 es la longitud de onda en el 
espacio libre a la frecuencia de trabajo (f0) de la banda de rechazo. Se utiliza para obte-
ner el tamaño normalizado en las tres dimensiones (3D) de las distintas estructuras. Ca-
da tamaño normalizado de estructura en de la Tabla 3.4 ha sido calculado para 9 patro-
nes. El parámetro 20 dB RBW corresponde al ancho de la banda en frecuencia de la 
banda de rechazo que se encuentra por debajo de 20 dB, mientras que SRL (dB) es el 
máximo nivel de rechazo en dicha banda. Ambos parámetros permiten evaluar el com-
portamiento de la banda de rechazo. A partir de la Tabla 3.4, se puede observar que las 
estructuras optimizadas en este artículo con respecto a otros filtros publicados reciente-
mente consiguen bajos valores de rizado en la banda de paso, altos niveles de pérdidas 
de retorno (RL) en la banda de paso, amplia banda de rechazo con un alto nivel de re-
chazo y un tamaño reducido. Si se compara el conjunto de todos los parámetros, se pue-
de deducir que las estructuras optimizadas en este artículo presentan el mejor compro-
miso entre prestaciones y tamaño. 
La técnica de apodización, como la presentada en este artículo, permite que las es-
tructuras EBG convencionales (con celdas circulares) puedan tener un coeficiente r/a = 
0.5. Con el fin de comparar las respuestas en frecuencia de las estructuras EBG conven-
cionales con r/a = 0.5 con las respuestas de las estructuras KFEBG optimizadas (Fig. 
3.25), se simularon dos estructuras EBG convencionales equivalentes a las dos estructu-
ras microtira-KFEBG seleccionadas en este artículo (Fig. 3.24). Para ello, se sustituye-
ron las celdas fractales por celdas circulares con los mismos valores de radio (ri), posi-
ción en el plano de masa (z/L) y periodos entre celdas (ai). Los resultados de las simula-
ciones EM están representados, respectivamente, en las Figs. 3.26 y 3.27 para las es-
tructuras EBG convencionales con apodizaciones Kaiser y Cauchy de los patrones cir-
culares en el plano de masa. Los resultados de esta comparación se muestran en las Ta-
blas 3.5 y 3.6. A partir de estas Tablas, se puede deducir que los dispositivos con estruc-
turas fractales presentan mejores prestaciones que sus equivalentes convencionales, 
aunque se observa una ligera disminución de la banda de rechazo en los dispositivos 
fractales. 
Conclusiones: 
En este artículo, se aplican diferentes funciones de apodización a una estructura microti-
ra-KFEBG (Koch Fractal Electromagnetic Band Gap) con un coeficiente r/a = 0.5 y se 
comparan sus respuestas en frecuencia con el fin de seleccionar las mejores estructuras 




con un comportamiento de tipo paso-bajo. Para ello, se utilizaron cuatro distribuciones 
de apodización diferentes. Las funciones de apodización se aplicaron de forma combi-
nada en los patrones fractales de Koch (situados en el plano de masa) y en el ancho de la 
línea microtira. Se varió la apodización del ancho de la línea microtira con un factor K 
para ajustar la respuesta en frecuencia del filtro paso-bajo. Para cada valor de K, se ana-
lizaron dieciséis posibles combinaciones de apodización con respecto a los siguientes 
parámetros: reducción de tamaño, nivel de rizado, perdidas de retorno, valor medio del 
parámetro S11 en la banda de paso y ancho de la banda de paso. Dos estructuras presen-
taron prestaciones óptimas en la banda de paso y la banda de rechazo. La primera es-
tructura se basa en una apodización con distribución de Kaiser en el plano de masa, 
combinada con una apodización de distribución rectangular del ancho de línea microtira 
con K = 0.9, mientras que la segunda estructura presenta una doble apodización Cauchy 
con K = 1.25. Las medidas obtenidas de los correspondientes prototipos confirmaron los 
resultados obtenidos en las simulaciones electromagnéticas. 
 
3.1.5. Resumen del artículo D: Substrate Integrated Waveguide (SIW) with Koch 
fractal electromagnetic bandgap structures (KFEBG) for bandpass filter design 
En este artículo, se proponen, por primera vez, filtros paso-banda de altas prestaciones 
basados en guías de transmisión de tipo SIW (Substrate Integrated Waveguide) y 
HMSIW (Half Mode SIW) con patrones periódicos KFEBG (Koch Fractal Electromag-
netic Band Gap) grabados en la superficie de la guía. Se mejoran las respuestas de los 
filtros paso-banda, aplicando una técnica de apodización y modulación a los patrones 
KFEBG con un coeficiente radio-periodo r/a ≥ 0.5. El procedimiento empleado en el 
diseño de estos filtros con patrones periódicos apodizados y modulados utiliza una me-
todología original, desarrollada para conseguir unas prestaciones óptimas. 
Las guías de transmisión de tipo SIW aparecen por primera vez a principios de es-
te siglo [121] - [124]. Desde entonces, han logrado una gran aceptación en la comunidad 
científica, debido a la cantidad de aplicaciones en la que pueden intervenir [125], [126]. 
Para entender el funcionamiento de las líneas de transmisión SIW, hay que remontarse a 
la tecnología de guía-ondas rectangulares (RW, Rectangular Waveguides). Los disposi-
tivos basados en la guía RW se caracterizan por sus altas prestaciones, lo que explica su 
importancia en aplicaciones RF/microondas. Sin embargo, la guía RW  





Figura 3.28: Guía de transmisión SIW. Figura extraída de [127].  
 
Figura 3.29 Distribución del campo eléctrico en las guías HMSIW y SIW para el modo 
dominante. Figura extraída de [128].  
 
                                                                 (a) 
 
                                                                    (b) 
Figura 3.30: Filtros paso-banda propuestos. (a) SIW-KFEBG. (b) HMSIW-
KFEBG.  
requiere de transiciones de circuitos planos a no planos para la integración de compo-
nentes activos y pasivos. Además de poseer un excesivo tamaño y peso, tiene el incon-




veniente de necesitar ajustes mecánicos de alta precisión lo que impide su fabricación 
en masa. La tecnología SIW es de bajo coste y fácil de integrar con otros circuitos en 
tecnología planar. Además, las prestaciones de las guías SIW tales como pérdidas de 
inserción, el factor de calidad y la capacidad de manejar potencia son mejores que las 
presentadas por guías convencionales microtira y coplanar.  
La Fig. 3.28 representa una línea de transmisión SIW. Sus principales elementos 
son [124]: 
• Un sustrato dieléctrico de espesor h. 
• Un plano metálico en la parte inferior, correspondiente a la pared inferior de 
una guía RW. 
• Un plano metálico en la parte superior, correspondiente a la pared superior 
de una guía RW. 
• Dos líneas de postes metálicos colocadas de manera equidistante. Estos pos-
tes atraviesan el dieléctrico y unen el plano inferior con el plano superior. 
Estas dos líneas de postes corresponden a las paredes laterales de una guía 
RW. 
La guía HMSIW se obtiene cortando la guía SIW a lo largo de su eje de simetría y 
se caracteriza por tener solamente una pared lateral formada por postes metálicos ubica-
dos de manera equidistante [128], [129]. Como consecuencia, la guía HMSIW presenta 
una reducción del ancho de aproximadamente el 50 % con respecto a una guía SIW con 
las mismas características en frecuencia (Fig. 3.29). En la Fig. 3.29, se puede observar 
la similitud de la distribución del campo eléctrico en ambas guías. Esto se debe a que en 
la guía HMSIW, la pared lateral sin postes metálicos actúa como un muro magnético 
[129], [130]. 
En este artículo, la respuesta en frecuencia de tipo paso-banda se obtiene combi-
nando las características paso-alto de una guía SIW (HMSIW) [127], [131] con el com-
portamiento de tipo paso-bajo de una estructura KFEBG con coeficiente r/a ≥ 0.5. Estos 
filtros paso-banda presentan un excelente nivel de rechazo debido al número de patrones 
fractales empleados. Sin embargo, presentan los siguientes inconvenientes: reducido 
ancho de la banda de rechazo, elevado rizado en la banda de paso y gran tamaño. Para 
mejorar estas características, como requieren  los modernos sistemas microondas de 









Figura 3.31: Representación de modelos de circuitos equivalentes generalizados. (a) 
Estructura periódica de un filtro paso-banda. (b) Estructura periódica de un prototipo 
paso-bajo.  
 
donde c es la velocidad de la luz, εr es la permitividad relativa del sustrato de espesor h 
y SIWefW  ,  y HMSIWefW  ,  corresponden al ancho efectivo de las líneas SIW y HMSIW, 
respectivamente. Los anchos efectivos SIWefW  ,  y HMSIWefW  ,  se obtienen de los anchos 














































Estas expresiones son válidas para: 3/ <ds , 5/1/ <SIWWd , ( ) 10mm5.2 ≤≤ HMSIWW , 
( ) 54.2mm254.0 ≤≤ h  y 152.2 ≤≤ rε . 
 Los patrones fractales KFEBG se graban en el plano superior o en el plano infe-
rior cuando se combinan, respectivamente, con la guía SIW (Fig. 3.30 (a)) o la guía 
HMSIW (Fig. 3.30 (b)). Los patrones KFEBG se apodizan mediante las expresiones 
(3.3) y (3.8), aplicando una distribución de Cauchy (3.10), dado que en el artículo C se 
mostró que mejora la respuesta en frecuencia de filtros paso-bajo basados en estructuras 
microtira-KFEBG con un coeficiente r/a = 0.5 y proporciona una mayor reducción de 
tamaño, con respecto a otras funciones de distribución. 
Los filtros paso-banda propuestos se pueden modelar (Fig. 3.31(a)) mediante 
una línea de transmisión de longitud Lef, cargada periódicamente de un número Neq de 




impedancias Zi [134]. Lef es la longitud efectiva y se calcula a partir de la expresión 
(3.6) mediante: 
• La longitud L de la estructura KFEBG (patrones fractales) antes de reali-
zar la apodización: 𝐿 =  ∑ 2𝑎𝑖
(𝑁+1) 2⁄
𝑖=1 , siendo ai el periodo entre celdas, 
definido en la expresión (3.8).  
• El área equivalente Aeq de la estructura KFEBG apodizada. Para una dis-
tribución Cauchy,  Aeq es igual a 0.57. 
Finalmente, Neq es el número de celdas equivalentes tras el proceso de apodización. Neq 
se obtiene a partir de la longitud efectiva Lef y el periodo entre celdas ai según la si-
guiente expresión: 
Neq = Lef / a1                                                       (3.18) 
como consecuencia de haber aplicado la función de apodización con una distribución de 
Cauchy a la estructura KFEBG, los filtros paso-banda de la Fig. 3.30 se transforma en 
filtros paso-banda de orden reducido Neq < N. El circuito equivalente del filtro paso-
banda de la Fig. 3.31(a) no tiene en cuenta las perdidas y los efectos parásitos entre re-
sonadores. Z0 y βu corresponden, respectivamente, a la impedancia característica y la 
constante de fase de la estructura no alterada (sin KFEBG). La impedancia Zi corres-
ponde a un patrón fractal KFEBG y está constituida por un circuito serie LiCi resonante. 
En este artículo, hemos elegido la opción de considerar el mismo circuito serie resonan-
te L1C1 para todos los patrones fractales KFEBG. De este modo, se puede introducir un 
procedimiento de diseño basado en el prototipo de filtro paso bajo de la Fig. 3.31(b) [1], 
donde la impedancia característica de toda la línea de transmisión está escalada al mis-
mo valor que la impedancia de la fuente g0 = 1. Debido a la periodicidad de la estructura 
SIW-KFEBG (HMSIW-KFEBG), cada patrón KFEBG está compuesta por un circuito 
resonante L1C1 y posee el mismo valor de g1, mientras que cada sección de línea de 
transmisión con longitud a1 tiene la misma inversión de fase θc. Las transformaciones 
de los parámetros eléctricos entre filtro paso-bajo y filtro paso-banda se obtiene a partir 
de las siguientes ecuaciones: 
𝐿1 = 𝑍0 �
1
𝐹𝐵𝑊 𝜔0
�𝑔1                                          (3.19) 
                                         𝐶1 =
1
𝜔02𝐿1






                                                (3.21) 










WSIW 20 Wm 0.594 r3 1.708 
WHMSIW 10 Ws 2.2 r4 1.110 
D 1 Lt 11 a1 11.103 
S 2 rmax 5.551 a2 9.771 
LSIW 66 r1 4.441 a3 6.107 
LHMSIW 66 r2 2.776 a4 3.838 
Tabla 3.7: Parámetros geométricos de los filtros paso-banda SIW-KFEBG y HMSIW-
KFEBG. 
con FBW = (f2 –f1)/f0 y f0 = �(𝑓1𝑓2) (f1 y f2 corresponden a las frecuencias que delimitan 
la banda de paso). Mientras que f2 depende de a1, f1 (la frecuencia del límite inferior de 
la banda de paso) está vinculada a la frecuencia de corte fc de la guía SIW o de la guía 
HMSIW según las ecuaciones (3.16) y (3.17), y será optimizada durante el procedi-
miento de diseño de manera que fc < f1.  
A partir de unas especificaciones de diseño dadas (ancho de banda, profundidad 
de la banda de rechazo, etc.) y de la selección de un sustrato, se propone el siguiente 
procedimiento de diseño de filtros paso-banda SIW-KFEBG (HMSIW-KFEBG): 
Paso 1) Simular el prototipo de filtro paso-bajo (Fig. 3.31(b)). Fijar un valor inicial 
de g1. Obtener N y θc optimizando el filtro paso-bajo de acuerdo con el nivel 
de la banda de rechazo deseado y la frecuencia angular a 3 dB normalizada 
(ω = 1 rad/s). 
Paso 2) Extraer los parámetros de diseño de la guía SIW (HMSIW) mediante las ex-
presiones (3.14) a (3.17) para fc < f1. 
Paso 3) Optimizar la transición entre la línea de transmisión microtira y la guía SIW 
(HMSIW) para Z0 = 50 Ω mediante un simulador electromagnético (HFSS). 
Extraer las dimensiones de la transición (Ws, Lt), βu (a través de εref) y calcu-
lar L1, C1 y a1 mediante los valores obtenidos en el Paso 1) junto con las ex-
presiones (3.19) a (3.21). 




Paso 4) Extraer los parámetros geométricos del filtro SIW(HMSIW)-KFEBG apodi-
zado mediante las expresiones (3.3), (3.8) y (3.10), junto con los datos ex-
traídos en los pasos anteriores. Simular el filtro pasa-banda SIW(HMSIW)-
KFEBG (Fig. 3.31(a)) con el valor de Neq obtenido al aplicar la expresión 
(3.18). Si se han conseguido las especificaciones de diseño deseadas saltar al 
Paso 5), si no se han conseguido, variar g1 y repetir el proceso desde el Paso 
1). 
Paso 5) Simular el filtro paso-banda SIW(HMSIW)-KFEBG de la Fig. 3.30 median-
te un simulador electromagnético con los datos de diseño anteriores. 
Paso 6) Finalizar el diseño, optimizando las dimensiones del filtro paso-banda obte-
nido en el paso anterior a través de un simulador electromagnético para me-
jorar la respuesta en frecuencia del filtro. Extraer los parámetros geométricos 
definitivos. 
Resultados y principales aportaciones: 
Los filtros paso-banda propuestos en este artículo D (Fig. 3.30) se diseñaron siguiendo 
la metodología descrita en la sección anterior, teniendo en cuenta: 
• Un coeficiente r/a = 0.5. 
• Un sustrato Arlon AD1000 (permitividad εr =10.2, tgδ = 0.0023 a 10 GHz, 
espesor  de sustrato h = 0.635 mm y espesor de cobre t = 17.5 μm). 
y las siguientes especificaciones de diseño: 
• Rizado en la banda de paso < 1 dB. 
• Pérdidas de inserción IL < 2dB. 
• Pérdidas de retorno RL > 10 dB. 
• Nivel de la banda de rechazo SRL > 35 dB a una frecuencia fs = 5 GHz. 
• Frecuencia central de la banda de paso f0 = 3.4 GHz. 
• Ancho de la banda de paso a 3 dB para el filtro paso-banda SIW-KFEBG 
BW= 0.65 GHz. 
• Ancho de la banda de paso a de 3 dB para el filtro paso-banda HMSIW-
















Figura 3.32: Fotografías de los dos filtros paso-banda propuestos: HMSIW-KFEBG 
(parte superior de la fotografía) y SIW-KFEBG (parte inferior de la fotografía). (a) Vis-
ta superior. (b) Vista inferior. 








Figura 3.33: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y medidas (línea 
continua) de los filtros paso-banda propuestos. (a) SIW-KFEBG. (b) HMSIW-KFEBG.  
 













Fig. 3(a) 0.24λ0×0.008λ0×0.75λ0 18.9 0.5 1.4 12.3 2.4 42@5.6GHz 
Fig. 3(b) 0.15λ0×0.008λ0×0.75λ0 24.9 0.7 1.8 11.4 2.3 39@5.57GHz 
Fig. 22 [54]  0.52λ0×0.02λ0×1.24λ0 61.2 1.5 1.3 10 − 50@20GHz 
Fig. 12 [58] 0.33λ0×0.009λ0×0.75λ0 55 1.4 0.6 9 0.5 53@3.38Hz 
Fig. 16 [58] 0.29λ0×0.009λ0×0.75λ0 74 1.4 0.5 9 0.5 50@4GHz 
Fig. 5 [135] 0.31λ0×0.035λ0×1.22λ0 19.6 0.05 3.2 15 4 42@5.6GHz 
Tabla 3.8: Comparación entre los filtros propuestos y otros filtros publicados. 
 




A partir de la metodología de diseño se extraen, para ambos filtros, los siguientes datos 
intermedios: g1 = 1, N = 9, θc = 114.74º, εref = 6.3 y Neq = 4. Los parámetros geométricos 
finales se muestran en la Tabla 3.7. Ambos filtros se fabricaron mediante una microfre-
sadora y se midieron con un analizador de redes vectorial. La Fig. 3.32 muestra las fo-
tografías de los prototipos fabricados. 
La Fig. 3.33 muestra los resultados de las medidas y de las simulaciones EM 
(HFSS) de los filtros paso-banda SIW-KFEBG y HMSIW-KFEBG con los parámetros 
de diseño de la Tabla 3.7. Se puede observar que ambos filtros paso-banda presentan 
una buena correlación entre los resultados de las simulaciones EM y las medidas. La 
frecuencia central de la banda de rechazo fs = 5.6 GHz es ligeramente superior a la pro-
puesta en las especificaciones, ya que la constante de fase βu se consideró constante e 
invariante en el modelo equivalente. El número de ceros de reflexión debe ser Neq = 4. 
Sin embargo, el número de ceros de reflexión para el filtro SIW-KFEBG (Fig. 3.33(a)) 
no coincide con este valor. En este filtro, se producen acoplamientos débiles entre reso-
nadores y, por ello, dos ceros se han volvieron complejos. En el caso del filtro HMSIW-
KFEBG (Fig. 3.33(b)), los acoplamientos son más importantes, dado que los resonado-
res son atravesados por campos de efecto marginal. La frecuencia central de la banda de 
paso es aproximadamente f0 = 3.4 GHz para ambos filtros paso-banda. Las medidas de 
las pérdidas de inserción para los filtros SIW-KFEBG y HMSIW-KFEBG son, respecti-
vamente, IL = 1.4 dB e IL = 1.8 dB, incluyendo perdidas adicionales de los adaptadores 
SMA. Las pérdidas de retorno RL son superiores a 11.4 dB para ambos filtros. El nivel 
de la banda de rechazo SRL es superior a 20 dB para ambos filtros paso-banda hasta que 
aparecen las bandas de espurios por encima de 6 GHz. 
 En la Tabla 3.8 se comparan las prestaciones de los filtros propuestos con otros 
diseños de filtros SIW-EBG [54], [58] y, también, con un filtro pasa banda SIW-
Chebyshev [135]. En esta tabla, λ0 es la longitud de onda en el espacio libre para la fre-
cuencia central (f0) de la banda de paso. Para poder comparar los tamaños de los distin-
tos filtros, todas las estructuras se normalizan en las tres dimensiones con respecto a λ0 y 
se calculan los tamaños para 9 patrones. A partir de la Tabla 3.8, se puede observar que 
los filtros propuestos en este artículo presentan mejores prestaciones en tamaño, rizado, 
pérdidas de retorno (RL) y ancho de banda de rechazo que los filtros SIW-EBG publica-
dos [54], [58]. También presentan un menor tamaño y menos pérdidas de inserción (IL) 
que el filtro paso-banda SIW-Chebyshev [135]. 





En este artículo, se aplica una nueva metodología de diseño de filtros paso-banda a 
guías SIW (Substrate Integrated Waveguide) y HMSIW (Half Mode SIW), con patrones 
periódicos KFEBG (Koch Fractal Electromagnetic Band Gap) grabados en la superficie 
de la guía. Estos patrones KFEBG permiten conseguir un coeficiente radio-periodo r/a 
≥ 0.5, imposible lograr con patrones convencionales circulares. La respuesta en frecuen-
cia de tipo paso-banda se obtiene combinando las características paso-alto de la guía 
SIW (HMSIW) con las de paso-bajo de los patrones periódicos KFEBG con r/a ≥ 0.5. 
Para mejorar la respuesta de estos filtros paso-banda (SIW-KFEBG y HMSIW-
KFEBG), se aplica una técnica de apodización y se ajusta el periodo entre patrones frac-
tales de Koch, según una función de distribución de Cauchy. Ambos filtros paso-banda 
SIW-KFEBG y HMSIW-KFEBG presentan interesantes prestaciones como mostraron 
las medidas de sus pérdidas de inserción (IL < 1.7dB) y pérdidas de retorno (RL > 11.4). 
Además, poseen un elevado nivel de rechazo (SRL > 39dB) en la banda eliminada gra-
cias a la presencia de nueve patrones KFEBG. 
3.1.6. Conclusiones primer bloque de artículo 
En este primer bloque de artículos, se presentan por primera vez la estructura KFEBG 
(Koch Fractal Electromagnetic Band Gap). La estructura KFEBG es un EBG (Electro-
magnetic Band Gap) formado por patrones periódicos basados en curvas fractales de 
Koch de primer nivel. La estructura periódica KFEBG se puede diseñar con un coefi-
ciente radio-periodo r/a > 0.5, imposible lograr con patrones convencionales. Además, 
se analiza y se mejora la respuesta en frecuencia de estructuras KFEBG con r/a > 0.5 
cuando se combina con: 
• Una línea de transmisión microtira. 
• Una guía de transmisión SIW (Substrate Integrated Waveguide) y una guía 
de transmisión HMSIW (Half Mode SIW). 
En el artículo A, se describe el proceso de construcción de una estructura 
KFEBG unidimensional (1D). Se analiza y compara su respuesta en frecuencia con res-
pecto a estructuras microtira-EBG convencionales (con patrones circulares) en tecnolo-
gía microtira, en función de diferentes valores del coeficiente r/a. Cuando el coeficiente 
r/a < 0.5, la estructura microtira-KFEBG presenta el mismo comportamiento que una 
estructura microtira-EBG convencional, mientras que cuando r/a > 0.5, la estructura 




microtira-KFEBG presenta una amplia banda de rechazo que podría ser útil en el diseño 
de filtros de tipo paso-bajo. 
En el artículo B, se analiza la respuesta en frecuencia de una estructura microti-
ra-KFEBG unidimensional, apodizada mediante una distribución Kaiser con r/a = 0.55. 
También, se apodiza el ancho de la línea microtira y se modula el periodo entre celdas 
para mantener constante en el valor 0.55 el coeficiente r/a. La estructura doblemente 
apodizada y modulada presenta menor rizado en la banda de paso, menores pérdidas por 
radiación y una longitud menor que la estructura microtira-KFEBG inicial desarrollada 
en el artículo A (sin apodización), lo que la hace interesante como filtro EBG paso-
bajo. 
En el artículo C, de un modo similar al artículo B, se analiza la respuesta en 
frecuencia paso-bajo de distintas estructuras microtira-KFEBG 1D doblemente apodiza-
das y moduladas en el periodo entre patrones para mantener constante el coeficiente r/a 
= 0.5. El objetivo del análisis consiste en conseguir una excelente respuesta en frecuen-
cia paso-bajo, al mismo tiempo que una reducción del tamaño del filtro. Para ello, se 
aplicó diferentes funciones de distribución moduladas tanto en los patrones KFEBG 
como en la anchura de la línea microtira. Como consecuencia del análisis, se pudo se-
leccionar dos filtros óptimos paso-bajo microtira-KFEBG. El primer filtro presenta una 
apodización Kaiser en el plano de masa y una apodización rectangular en el ancho de la 
línea microtira y el segundo posee una doble apodización Cauchy. 
En el artículo D, se aplica una nueva metodología de diseño de filtros paso-
banda, basados en guías SIW (Substrate Integrated Waveguide) y HMSIW (Half Mode 
SIW) con patrones periódicos KFEBG (Koch Fractal Electromagnetic Band Gap) gra-
bados en sus superficies. Con el fin de mejorar las respuestas de los filtros paso-banda 
SIW-KFEBG y HMSIW-KFEBG, se utilizaron los conocimientos adquiridos en los 
artículos anteriores, realizando una apodización Cauchy a los patrones KFEBG con una 
modulación del periodo entre celdas para mantener el coeficiente r/a = 0.5. Ambos fil-
tros paso-banda SIW-KFEBG y HMSIW-KFEBG presentan excelentes respuestas en 
frecuencia y un reducido tamaño con respecto a otros filtros SIW-EBG publicados. 




3.2 Estructuras de filtros basados en resonadores de anillos abiertos de tipo 
SRR 
3.2.1. Introducción 
En este segundo bloque de artículos se analizan y diseñan nuevas estructuras metamate-
riales basadas en resonadores de anillos abiertos SRR (Split Ring Resonator) y en una 
variante de ésta denominada OSRR (Open Split Ring Resonator). En el capítulo 2, se 
definió la celda SRR como un resonador eléctricamente pequeño. Esta celda (Fig. 3.34) 
está formada por dos anillos metálicos concéntricos con aperturas en oposición. 
El comportamiento electromagnético del SRR ha sido estudiado en los artículos 
[10], [85], [88], [136], [137]. En estos artículos, se muestra que si una celda SRR es 
excitada por un campo magnético externo (o local) variable en función de la frecuencia 
paralelamente al eje z (Fig. 3.34), aparecerá una fuerza electromotriz alrededor de los 
anillos. Dado que la celda es eléctricamente pequeña a la frecuencia de trabajo, las lí-
neas de corrientes inducidas pasarán de un anillo a otro a través de los gaps capacitivos 
entre los anillos. La intensidad de la corriente total que fluye en ambos anillos es la 
misma para cualquier sección transversal de la celda SRR. Además, la celda SRR puede 
ser excitada por un campo eléctrico variable polarizado en el sentido del eje y (fig. 
3.34(a)) [85]. La celda SRR se comporta como un circuito resonante LC paralelo que 
puede ser excitado por un campo magnético externo. L y C modelan, respectivamente, 
el comportamiento inductivo introducido por los conductores metálicos que conforman 
los anillos y la capacidad entre anillos metálicos. En la Fig. 3.34(b) se presenta el mode-
lo equivalente propuesto en [85]. En este modelo, la frecuencia de resonancia f0 puede 
ser calculada a partir de la inductancia Ls y la capacidad Cs. Los parámetros del circuito 
equivalente vienen dados por las siguientes expresiones: 
𝐶0 = 2𝜋𝑟𝐶𝑝𝑢𝑙     (3.22) 
𝐶𝑠 =  
𝜋𝑟𝐶𝑝𝑢𝑙
2




     (3.24) 





conductores d (gap) es lo suficientemente pequeño de manera que la capacidad Cs tome 
valores elevados. Como consecuencia, la longitud de onda a la frecuencia de resonancia 
f0 será superior al tamaño de la celda SRR. 
La celda OSRR (Fig.3.35(a)) [14] (Open Split Ring Resonator) es  una evolución 
de la celda SRR. Presenta una topología abierta, de modo que para excitar el resonador 
mediante una fuente de corriente o de tensión, se necesita un terminal de entrada y otro 
de salida conectados directamente al resonador. En la Fig. 3.35 (a), la celda OSRR está 
compuesta por dos anillos concéntricos, abiertos en su parte inferior y conectados en 
serie con una línea de transmisión microtira. En el plano de masa, se abre una ventana 
D1 × D2 situada por debajo de los anillos con el fin de no perturbar el comportamiento 
electromagnético de la celda OSRR. El modelo equivalente de una celda OSRR [14] se 
muestra en la Fig. 3.35(b). Este modelo está compuesto por un circuito resonante 
R1L1C1 serie. Los valores de R1 y L1 son los mismos que para una celda SRR con sustra-
to (εr) y dimensiones (r, c, d) idénticos: R1 = RSRR y L1 = LSRR. Cuando la celda OSRR es 
excitada, la capacidad entre los anillos interior y exterior se calcula a través de dos ca-
pacidades iguales (2 C1), asociadas a cada mitad de la celda OSRR. Por ello, el valor de 
la capacidad para una celda OSRR (C1) es cuatro veces mayor que para la celda SRR: 
C1 = 4 CSRR [14]. Como consecuencia, la celda OSRR presenta una longitud eléctrica 
inferior a la celda SRR con sustrato y dimensiones idénticos. Esta reducción la hace 
idónea para su utilización en el desarrollo de filtros compactos en el rango de las micro-
ondas y en tecnología planar. 
 
3.2.2. Resumen del artículo E: Double-sided open Split ring resonator for com-
pact microstrip band-pass filter design 
En este artículo, se presenta por primera vez una nueva celda metamaterial denominada 
DOSRR (Double-Sided Open Split Ring Resonator), excitada con una línea microtira. 
Esta estructura combina dos celdas OSRR (Open Split Ring Resonator) alineadas entre 
sí de manera opuesta en las dos caras de un sustrato (Fig. 3.36). La celda OSRR situada 
en el plano de masa se encuentra dentro de una ventana grabada en el mismo plano (Fig. 
3.36(b)). Esta celda permite desarrollar nuevos filtros compactos paso-banda, compues-
tos por varias celdas DOSRR en cascada o en combinación con celdas OSRR. 





plazar las bandas de espurios a frecuencias superiores sin afectar al ancho de 
la banda de paso. 
• Por otro lado, se graban ranuras en forma de U en la línea de transmisión mi-
crotira [138]. Estas ranuras permiten añadir nuevos ceros de transmisión de 
forma controlada. 
La combinación de ambas estrategias ha permitido la implementación de un filtro mi-
crotira pasa-banda de tercer orden basado en tres celdas DOSRR en cascada, con una 
amplia y profunda banda de rechazo.  
Metodología: 
Del mismo modo que para la celda OSRR [14], la respuesta en frecuencia de una celda 
DOSRR se puede describir mediante un circuito equivalente como el que se muestra en 
la Fig. 3.36(c). En este circuito equivalente, el anillo exterior del OSRR situado en el 
plano superior es excitado por la línea microtira, mientras que el anillo interior (plano 
superior) es excitado por el desplazamiento de corriente que fluye a través de la ranura d 
entre ambos anillos. De esta manera, la celda OSRR superior trabaja como un circuito 
resonante R1L1C1 serie, mientras que  los anillos exterior e interior del OSRR situado en 
el plano de masa están acoplados con el plano superior a través de las capacidades de 
acoplo Cc,o y Cc,i. El circuito serie R2L2C2 serie corresponde a la celda OSRR inferior. 
En este modelo, εreff y Zc  representan la permitividad efectiva y la impedancia caracte-
rística de la línea de transmisión, respectivamente. D es la longitud de la ventana graba-
da en el plano de masa y L es la longitud de la celda. Para obtener los valores de induc-
tancia y capacitancia del modelo equivalente propuesto, se asume que ambos OSRRs 
(plano superior y plano de masa) tienen las mismas dimensiones y que los valores RiLiCi 
serie (i = 1 para el OSRR de la parte superior e i = 2 para el OSRR del plano de masa) 
son los mismos. Los valores RiLiCi se extraen a partir del modelo equivalente de la cel-
da OSRR propuesto en [14]. Los valores de Cc,o y Cc,i  se pueden calcular a partir de las 
siguientes expresiones [139]:  
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Figura 3.37: Frecuencias del polo de transmisión (fp) obtenidas a partir de las simula-
ciones EM y del circuito equivalente para una celda DOSRR en función del radio exte-
rior (r), del espesor de sustrato (h) y de la permitividad del sustrato (εr). 
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donde r, c, y d corresponden a las dimensiones de los anillos que componen ambos 
OSRR. Estas relaciones se consiguieron a partir de aquellas utilizadas en [139] para 
calcular, de manera aproximada, las capacidades de discos planos paralelos, excepto el 
factor de escala 1/4 que se determinó a posteriori, después de realizar varias simulacio-
nes electromagnéticas. 
Resultados y principales aportaciones: 
Para verificar el modelo equivalente propuesto para la celda DOSRR (Fig. 3.36.(c)), se 
realizaron varias simulaciones electromagnéticas y con circuitos equivalentes mediante 
herramientas comerciales de simulación (ADS y HFSS). En estas simulaciones se varió: 
el radio externo (2.2 mm ≤ r ≤ 2.5 mm), el espesor del sustrato (h = 0.254 y h = 0.635) y 
la permitividad relativa (εr = 5 y εr = 10.2). Para realizar las simulaciones, se asumió 
que la estructura DOSRR no tiene pérdidas (R = 0 Ω) y se  fijaron los siguientes valo-
res: c = 0.3 mm, d = 0.25 mm, g = 0.5 mm y D = 9 mm. La impedancia característica de 
la línea microtira fue de 50 Ω.   






Figura 3.38: Frecuencias del cero de transmisión (fz) obtenidas a partir de las simulacio-
nes EM y del circuito equivalente para una celda DOSRR en función del radio exterior 
(r), del espesor de sustrato (h) y de la permitividad del sustrato (εr). 
 
 εr = 10.2 y h = 0.635 mm εr = 10.2 y h = 0.254 mm 
r(mm) L(nH) C(pF) Cc, o(pF) Cc, i( (pF) L(nH) C(pF) Cc, o(pF) Cc, i( (pF) 
2.2 7.487 0.864 0.165 0.132 7.487 0.72  0.377 0.289 
2.3 8.038 0.916 0.172 0.14 8.038 0.76  0.394 0.306 
2.4 8.595 0.964 0.179 0.147 8.595 0.804  0.411 0.323 
2.5 9.158 1.012 0.186 0.154 9.158 0.844  0.428 0.34 
 εr = 5 y h = 0.635 mm εr = 5 y h = 0.254 mm 
r(mm) L(nH) C(pF) Cc, o(pF) Cc, i( (pF) L(nH) C(pF) Cc, o(pF) Cc, i( (pF) 
2.2 7.487 0.468 0.081 0.065 7.487 0.404 0.185 0.142 
2.3 8.038 0.496 0.084 0.068 8.038 0.428 0.193 0.15 
2.4 8.595 0.52 0.088 0.072 8.595 0.452 0.201 0.158 
2.5 9.158 0.548 0.091 0.075 9.158 0.472 0.21 0.167 
Tabla 3.9: Valores de L y C de los diferentes modelos de circuito equivalente de la celda 
DOSRR utilizados en las simulaciones (Figs. 3.37 y 3.38).  





Figura 3.39: Resultados de S21 obtenidos para diferentes filtros paso-banda con celdas 
DOSRR y OSRR (en línea discontinua simulación circuital y en línea continua simula-
ción EM). 
 
Las Figs. 3.37 y 3.38 representan, respectivamente, la evolución de la frecuencia 
del polo de transmisión (fp) y del cero de transmisión (fz) en función del radio exterior 
(r), del espesor de sustrato (h) y de la permitividad del sustrato (εr). Para las simulacio-
nes con el circuito equivalente (Fig. 3.36(c)), se utilizaron los valores de L y C de la 
Tabla 3.9. Los errores relativos medios entre ambos tipos de simulación para las fre-
cuencias del polo de transmisión (fp) y del cero de transmisión (fz) son del 4 % y el 1.4 
%, respectivamente. Como se puede comprobar en los resultados de las simulaciones de 
las Figs. 3.37 y 3.38, el cero de transmisión aparece siempre por encima de la frecuencia 
del polo de transmisión. 
La celda DOSRR permite diseñar filtros paso-banda. Para ello, se sitúan varias 
celdas DOSRR en cascada, acopladas en serie a una línea microtira. La Fig. 3.39 mues-
tra los resultados obtenidos a partir de las simulaciones (S21) electromagnéticas y con 
circuitos equivalentes de una celda DOSRR y de tres celdas DOSRR en cascada. En la 
misma Fig. 3.39, se representa los resultados de las simulaciones EM de los respectivos 
filtros paso-banda con celdas OSRR (con las mismas dimensiones que las celdas 
DOSRR). Para los diseños del circuito equivalente, se consideraron las celdas DOSRR 
y OSRR sin pérdidas R = 0 Ω y los siguientes valores de elementos: L = 7.487 nH, C = 
0.864 pF, Cc,o =0.165 pF y Cc,i = 0.132 pF. Como se puede observar en la Fig. 3.39, 




existe una buena correlación entre las simulaciones electromagnéticas y las simulacio-
nes con el circuito equivalente para los filtros basados en celdas DOSRR hasta la fre-
cuencia del cero de transmisión. A frecuencias superiores a la frecuencia del cero de 
transmisión aparecen diferencias, debido a que el modelo equivalente propuesto es de-
masiado simple (éste no tiene en cuenta efectos de orden superior). Con respecto a los 
filtros con celdas OSRR, los filtros basados en DOSRR presentan una reducción del 
ancho de banda. Para ambos filtros, la profundidad del nivel de rechazo depende del 
número de celdas en cascada. La celda DOSRR facilita el diseño de filtros paso-banda 
compactos, debido a que los filtros paso-banda OSRR necesitan un mayor número de 
celdas en cascada para conseguir la misma profundidad de rechazo que aquellos con 
celdas DOSRR. Para una frecuencia de resonancia f0 = 2 GHz, la longitud de onda en la 
línea microtira es de λ = 58 mm (εreff = 6.7) y la longitud del filtro con tres celdas 
DOSRR es λ/2, considerando D = 9 mm y dos secciones de línea microtira de 50 Ω de 1 
mm de longitud. 
Para verificar las prestaciones de la celda DOSRR, se fabricaron y midieron dos 
filtros pasa-banda con las siguientes configuraciones: 
• El primer filtro se compone de una línea microtira (50 Ω), una celda OSRR, 
una celda DOSRR, una celda OSRR y una línea microtira (50 Ω) en cascada. 
Este filtro se denotará en adelante OSRR-DOSRR-OSRR. 
• El segundo filtro está formado por una línea microtira (50 Ω), tres celdas 
DOSRR y una línea microtira (50 Ω) en cascada. Este filtro se indicará en 
adelante DOSRR-DOSRR-DOSRR o tres celdas DOSRR en cascada.  
Solamente se ha representado en la Fig. 3.40 el filtro DOSRR-DOSRR-DOSRR. Para la 
fabricación de ambos filtros, se utilizó un sustrato de Arlon AD1000 (εr = 10.2, tg δ = 
0.0023 a 10 GHz, espesor de sustrato h = 0.635 mm y espesor de cobre t = 17.5 μm). 
Las dimensiones de las celdas DOSRR (Fig 3.36.(c)) y OSRR [14] se obtuvieron de sus 
respectivos modelos equivalentes, considerando las siguientes valores de elementos: R = 
0 Ω, L = 7.487 nH, C = 0.864 pF, Cc,o =0.165 pF y Cc,i = 0.132 pF. Las dimensiones y la 
estructura del filtro DOSRR- DOSRR-DOSRR están representadas en la Fig.3.40. Las 
dimensiones de la Fig. 3.40 se preservaron para el filtro OSRR-DOSRR-OSRR. Las 
medidas se realizaron mediante un analizador de redes vectorial (R&S ZVA) y una tran-
sición coaxial-microtira (Anritsu 3680 K), calibrados entre 0.01 GHz y 6 GHz. 










Figura 3.41: Parámetros S obtenidos a partir de simulaciones y medidas del filtro paso-
banda con una configuración OSRR-DOSRR-OSRR. 






Figura 3.42: Parámetros S obtenidos a partir de simulaciones y medidas del filtro paso-
banda con una configuración DOSRR-DOSRR-DOSRR. 
 
 
Figura 3.43: Filtro paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada y ventanas circulares 
grabadas en el plano de masa (dimensiones en mm). 





Figura 3.44: Filtro paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada, ventanas circulares 
grabadas en el plano de masa y ranuras en forma de U en la línea microtira (dimensio-
nes en mm). 
 
Los resultados de las medidas para ambos filtros paso-banda (OSRR-DOSRR-
OSRR y DOSRR-DOSRR-DOSRR), así como los resultados de las simulaciones EM y 
del circuito equivalente, están representados en las Figs. 3.41 y 3.42. En ambas figuras, 
se puede observar que las medidas y las simulaciones coinciden cuando la frecuencia es 
inferior a 4 GHz. A frecuencias superiores, aparecen bandas de espurios como en mu-
chos filtros paso-banda con resonadores [14], [98]. El circuito equivalente no funciona, 
dado que numerosos fenómenos (inductancias mutuas, resonancias de orden superior, 
etc.) no han sido consideradas en el modelo. A pesar de ello, estos circuitos equivalentes 
son útiles para el diseño inicial de estos filtros. Las posibilidades de la celda DOSRR 
son evidentes, dado que una única celda situada entre dos celdas OSRR añade un polo 
de transmisión y un cero de transmisión por encima de la banda de paso, incrementando 
el nivel de rechazo sin aumentar el número de etapas y, por lo tanto, la longitud del fil-
tro. Ambas configuraciones de filtros tienen un primer polo de transmisión a 2 GHz y 
un ancho de banda a 3 dB de aproximadamente 1 GHz. Los ceros de transmisión se en-
cuentran alrededor de 3.5 GHz para ambos filtros. La presencia de espurios a frecuen-
cias superiores al cero de transmisión deteriora las prestaciones de estos filtros paso-
banda. Con el fin de mejorar la respuesta en frecuencia de estos filtros y eliminar la 
banda de espurios, se aplicaron dos estrategias sin necesidad de aumentar la longitud de 
los filtros: 






Figura 3.45: Parámetros S obtenidos a partir de simulaciones EM y medidas del filtro 
paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada y ventanas circulares grabadas en el 




Figura 3.46: Parámetros S obtenidos a partir de simulaciones EM y medidas del filtro 
paso-banda con tres celdas DOSRR en cascada, ventanas circulares grabadas en el plano 
de masa y ranuras en forma de U en la línea microtira. 
 




• La primera estrategia consiste en sustituir las ventanas cuadradas grabadas en 
el plano de masa por ventanas circulares. El diámetro de estas nuevas venta-
nas coincide con el valor de D para poder mantener el mismo ancho de banda 
y así poder comparar las respuestas.  
• La segunda estrategia se combina con la anterior y consiste en introducir ra-
nuras desmetalizadas con forma de U en la línea microtira [138]. Estas ranu-
ras introducen nuevos ceros de transmisión. Estos ceros se han calculado pa-
ra las frecuencias de 4.8 y 5.7 GHz.  
Ambas estrategias se aplicaron al filtro paso-banda con tres celdas DOSRR en 
cascada, al presentar mayor cantidad de espurios. Las nuevas dimensiones están repre-
sentadas en las Figs. 3.43 (primera estrategia) y 3.44 (segunda estrategia). Como en los 
filtros anteriores, estos nuevos diseños se fabricaron utilizando el mismo sustrato (Arlon 
AD1000) y el mismo sistema de medidas. Las Figs. 3.45 y 3.46 muestran los resultados 
de los parámetros S obtenidos a partir de las simulaciones EM y medidas de los nuevos 
diseños de filtros paso-banda de las Figs. 3.43 y 3.44, respectivamente. Podemos obser-
var en ambas figuras que los resultados de simulaciones EM y medidas coinciden. Si se 
comparan estos resultados con aquellos de la Fig. 3.42 (filtro de la Fig. 3. 40 con tres 
celdas DOSRR en cascada y ventanas cuadradas en el plano de masa), se puede destacar 
que: 
• El ancho de banda a 3 dB es el mismo para los tres filtros paso-banda dise-
ñados en las Figs. 3.42, 3.45 y 3.46. Por consiguiente, el cambio de forma 
cuadrada a circular de la ventana grabada en el plano de masa no afecta al 
ancho de banda. 
• La primera estrategia (Fig. 3.45) produce un desplazamiento de las bandas de 
espurios a frecuencia superiores. Los espurios a las frecuencias de aproxima-
damente 3.8 GHz y 4.7 GHz en la Fig. 3.42 se desplazan hacia 4.8 GHz y 5.7 
GHz en la Fig. 3.45. Por consiguiente la primera estrategia asegura un des-
plazamiento hacia frecuencias superiores de las bandas de espurios, consi-
guiendo un aumento de la banda de rechazo de aproximadamente 1 GHz, con 
un nivel superior a 20 dB entre 3.02 y 4.6 GHz. 
• La introducción de las ranuras en forma de U en la línea microtira (Fig. 3.46) 
permite atenuar en más de 10 dB las bandas de espurios a 4.8 GHz y 5.7 
GHz, sin necesidad de aumentar el número de etapas en cascada.  




• La combinación de ambas estrategias logra mantener las características de la 
respuesta en frecuencia de la banda de paso y consigue mejorar las presta-
ciones en la banda de rechazo, aumentando el ancho de banda y atenuando 
las bandas de espurios de ésta. 
Conclusiones:  
En este artículo se propone y analiza por primera vez una nueva estructura metamaterial 
denominada DOSRR (Double-Sided Open Split Ring Resonator) excitada por una línea 
microtira. Esta estructura está compuesta por dos celdas OSRR (Open Split Ring Reso-
nator) alineadas entre sí de manera opuesta en las dos caras de un sustrato. La celda 
OSRR superior está conectada a una línea microtira, mientras que la celda OSRR situa-
da en el plano de masa de la microtira se encuentra dentro de una ventana grabada en el 
mismo plano. Con respecto a una única celda OSRR, la celda DOSRR tiene la capaci-
dad de añadir un cero de transmisión por encima de la frecuencia del polo de transmi-
sión. Esto permite aumentar el nivel de rechazo sin incrementar la longitud de su estruc-
tura. Por consiguiente, la celda DOSRR puede ser útil en el diseño de filtros paso-banda 
compactos en tecnología planar. Para comprobar las posibilidades de esta celda, se si-
mularon, fabricaron y midieron diferentes configuraciones de filtros pasa-banda en tec-
nología microtira, compuestos de varias celdas DOSRR y OSRR en cascada. Para el 
diseño de estos filtros paso-banda se utilizaron modelos equivalentes. Las medidas de 
estos filtros confirmaron los resultados obtenidos mediante simulaciones electromagné-
ticas y del circuito equivalente. A frecuencias superiores de los ceros de transmisión, los 
resultados presentaron bandas de espurios. Para eliminarlas, se aplicó dos estrategias. La 
primera estrategia consistió en sustituir las ventanas cuadradas en el plano de masa por 
ventanas circulares y la segunda estrategia, combinada con la anterior, introdujo ranuras 
en forma de U en la línea microtira. Las medidas obtenidas para un filtro paso-banda 
con tres celdas DOSRR en cascada confirmaron la eficacia de estas estrategias. 
 
3.2.3. Resumen del artículo F: Microstrip notch filters based on open intercon-
nected split ring resonators (OISRRs) 
En este artículo, se presenta por primera vez una nueva celda metamaterial denominada 
OISRR (Open Interconnected Split Ring Resonator) en tecnología microtira. La línea 
microtira cargada con la celda OISRR se comporta como un filtro rechazo-banda alta-




mente selectivo (notch). Además, tiene un tamaño eléctricamente pequeño, debido a que 
la celda OISRR presenta una frecuencia de resonancia un 50 % inferior a la frecuencia 
de resonancia de una celda SRR (Split Ring Resonator).  Para el diseño inicial del filtro, 
se propone un circuito equivalente. La eficiencia del modelo equivalente se contrasta 
con simulaciones electromagnéticas. La celda OISRR puede ser de gran interés en sis-
temas de comunicación microondas, dada su respuesta en frecuencia. 
Metodología:  
La estructura de una celda OISRR en tecnología microtira se muestra en la Fig. 3.47. La 
celda básica OISRR está formada por dos anillos abiertos con diferentes radios. Las 
dimensiones que definen la parte superior de la estructura son: el radio r del anillo exte-
rior, la anchura c de los conductores que forman los anillos y el espacio s entre anillos. 
En la parte inferior (plano de masa), tiene grabada una ventana rectangular de dimen-
siones D1 × D2 como la celda OSRR (Open Split Ring Resonator) [14]. El ancho de la 
línea microtira se ajusta a lo largo de la longitud de la ventana (D1) para mantener cons-
tante la impedancia característica Zc. La estructura de la celda OISRR se puede describir 
mediante elementos concentrados siempre que su tamaño sea eléctricamente pequeño. 
La celda OISRR es similar a la celda OSRR [14], con la diferencia de que en el caso de 
la primera celda los anillos están conectados a un punto común de una línea microtira. 
Por ello, en vez de presentar una conexión serie con la línea microtira (caso de la celda 
OSRR), la celda OISRR presenta una conexión en paralelo. Por lo tanto, se espera que 
la frecuencia de resonancia principal sea la misma para ambas estructuras (OSRR y 
OISRR). 
El circuito equivalente de la celda OISRR está representado en la Fig. 3.48 (las 
pérdidas han sido despreciadas en este modelo). El modelo consiste en dos circuitos 
resonantes LC series, conectados en paralelo entre dos secciones de línea microtira de 
longitud efectiva d. Las dos secciones de la línea microtira presentan la misma impe-
dancia característica Zc y la misma permitividad εref. Los puertos de entrada y de salida 
de la estructura están indicados con las etiquetas A1 y A2 en la Fig. 3.48. A partir de este 
circuito equivalente, se pueden identificar dos frecuencias: f0 y fs. f0 es la frecuencia de  





Figura 3.47: Vistas superior e inferior de una celda OISRR en tecnología microtira. 
 
resonancia principal de la celda OISRR. Esta frecuencia se determina mediante el cir-
cuito resonante L0C0 que produce un cero de transmisión. fs corresponde a la frecuencia 
de resonancia de la banda de espurios de la celda OISRR. Ésta Se obtiene mediante el 
circuito resonante LsCs que proporciona otro cero de transmisión. 
 Los valores de L0 y C0 se calculan a partir de la transformación de elementos 
entre los circuitos equivalentes de las celdas OSRR y OISRR mediante un factor de es-
calado de impedancia α [14], [2]: 
𝐿0 = 𝛼 𝐿𝑂𝑆𝑅𝑅                                                 (3.27) 
𝐶0 =  𝐶𝑂𝑆𝑅𝑅 𝛼⁄                                                (3.28) 




�                                               (3.29) 
donde LOSRR es la inductancia de un anillo cerrado de radio r0 = r - c – s/2 y de ancho c. 
COSRR es la capacitancia distribuida entre los anillos interior y exterior (COSRR =2πr0Cpul 
y Cpul es la capacidad por unidad de longitud formada por el espacio entre los dos ani-
llos). LOSRR  y COSRR son los elementos del circuito equivalente de la celda OSRR con 
sustrato y dimensiones idénticas a la celda OISRR [14]. ΔfOSRR y Δf0 son, respectiva-
mente, los anchos de banda a 3dB de la banda de paso de la celda OSRR y de la banda 
de rechazo de la celda OISRR, para las frecuencias de resonancia principales. 










Figura 3.49: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y del circuito equi-
valente (línea continua) de una línea microtira cargada con una celda OISRR. (a) Módu-
los de los parámetros S. (b) Fase de S21. Datos de la celda OISRR: r = 2.2 mm, c = 0.3 
mm, s = 0.25 mm y D1 × D2 = 9 x 9 mm2. 




El circuito serie LsCs resuena a la frecuencia 𝑓𝑠 =  1 �2𝜋�𝐿𝑠𝐶𝑠�⁄  y tiene una 
pendiente de reactancia 𝑥𝑠 = 𝜔𝑠𝐿𝑠. Obviando los efectos del circuito resonante L0C0, 
los valores LsCs se obtienen a la frecuencia fs del parámetro de transmisión de la red de 
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                                              (3.31) 
donde Δfs es el ancho de banda a 3dB de la banda de espurios a la frecuencia fs. Final-
mente, la longitud efectiva d de las dos secciones de línea microtira en el circuito equi-
valente (Fig. 3.48) se determina ajustando la fase del parámetro de transmisión S21.  
 
Resultados y principales aportaciones: 
La Fig. 3.49 muestra los resultados obtenidos mediante simulaciones electromagnéticas 
(HFSS) y del circuito equivalente (ADS) de una línea microtira cargada con una celda 
OISRR. En este artículo, todas la estructuras analizadas poseen un espesor de cobre t = 
17.5 μm y un sustrato de espesor h = 0.635 mm con una permitividad εr = 10.2. Cada 
sección de línea microtira que alimenta la celda OISRR tiene una longitud L1 = 5.5 mm. 
Los anchos de las líneas microtira (Fig. 3.47) son: W1 = 0.594 mm y W2 = 0.794. Pro-
porcionan una impedancia característica de Zc = 52.3 Ω. Los valores de los elementos 
que forman el circuito equivalente de la celda OISRR se extraen de las dimensiones de 
la celda OISRR, del modelo equivalente de la celda OSRR [14] y de los resultados de 
las simulaciones EM (línea discontinua en la Fig. 3.49): r = 2.2 mm, c = 0.3 mm, s 
=0.25 mm, D1 x D2 = 9 x 9 mm2, LOSRR = 7.4 nH, COSRR = 0.8 pF, ΔfOSRR = 2.15 GHz, 
Δf0 = 0.011 GHz, fs = 4.67 GHz y Δfs = 0.24 GHz. Sustituyendo los datos anteriores en 
las ecuaciones (3.27) a (3.31) y ajustando la fase del parámetro S21, se obtienen los si-
guientes valores de elementos del circuito equivalente de la línea microtira cargada con 
una celda OISRR: α = 50, L0 = 370 nH, C0 = 0.016 pF, Ls =16.04 nH, Cs = 0.0722 pF y 
d = 5 mm. Como se puede observar en la Fig. 3.49, la respuesta en frecuencia de las 
simulaciones del circuito equivalente (línea continua) coincide con la respuesta obtenida 
mediante simulaciones EM (línea discontinua). La estructura microtira cargada con la 
celda OISRR presenta una frecuencia de resonancia principal en f0 = 2.1 GHz y una 
frecuencia de resonancia de la banda espuria en fs= 4.67 GHz. fs es más de dos veces 
superior a f0 y tiene un ancho de banda a 3dB aproximadamente 22 veces mayor que 




para la resonancia principal (Δf0 = 0.011 GHz). Además, aparecen dos anti-resonancias 
próximas a f0 ± 0.5 GHz. La primera de ellas se debe a la buena adaptación existente 
entre los puertos y la estructura microtira cargada con una celda OISRR, mientras que la 
segunda se debe a que la celda OISRR exhibe un comportamiento de permitividad anti-
resonante [140]. Los ceros de transmisión se producen a las frecuencias de resonancia 
de la celda OISRR, dado que a esas frecuencias tenemos un cortocircuito a masa y toda 
la potencia transmitida por la fuente se refleja hacia ella. A la frecuencia de resonancia 
principal f0, la línea microtira cargada con una celda OISRR funciona como un filtro 
rechazo banda de alta selectividad (notch). A esta frecuencia, la longitud de onda en la 
línea microtira es λ = 56 mm (εref = 6.4), mientras que la longitud del filtro para D1 = 9 
mm es inferior a λ/6, confirmando que el filtro rechazo-banda propuesto proporciona 
una estructura compacta, comparada con un resonador microtira tradicional que requiere 
un tamaño de λ/2. 
La Fig. 3.50 representa la distribución del campo eléctrico para cuatro frecuen-
cias diferentes de la respuesta de la línea microtira cargada con la celda OISRR (Fig. 
3.49). La primera frecuencia  se encuentra dentro de la banda de paso (f1 = 1 GHz), la 
segunda frecuencia coincide con la frecuencia de resonancia principal (f2 = 2.1 GHz), la 
tercera es la frecuencia de resonancia en la banda de espurios (f3 = 4.67 GHz) y la últi-
ma frecuencia corresponde con la frecuencia de anti-resonancia (f4 = 2.46 GHz). En la 
Fig. 3.50(a), se puede observar como la celda OISRR no resuena a f1 = 1 GHz y la señal 
se transmite al puerto de salida. A la frecuencia f2 = 2.1 GHz (Fig. 3.50(b)), la celda 
OISRR resuena, exhibiendo una distribución casi uniforme del campo eléctrico. La se-
ñal es reflejada por la fuerte resonancia de la celda OISRR y la transmisión es elimina-
da. Ocurre lo mismo a la frecuencia f3 = 4.67 GHz (Fig. 3.50(c)). A diferencia de la re-
sonancia principal (f2 = 2.1 GHz), el campo eléctrico en la resonancia de la banda de 
espurios a f3 se hace cero en el centro del anillo y se vuelve máximo en los bordes. Fi-
nalmente, a la frecuencia de la anti-resonancia f4 = 2.4 GHz (Fig. 3.50(d)), el resonador 
está excitado, pero esta vez éste se comporta como un circuito abierto debido a su gran 
permitividad efectiva [140]. A esta frecuencia (f4), la celda OISRR actúa como un muro 
magnético que refleja la señal al puerto de salida. 





                               (a)                                                                   (b) 
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Figura 3.50: Distribución del campo eléctrico para una línea microtira cargada con una 
celda OISRR a las frecuencias: (a) f1 = 1 GHz (b) f2 = 2.1 GHz (c) f3= 4.67 GHz y (d) f4 
= 2.46 GHz. Datos de la celda OISRR: r = 2.2 mm, c = 0.3 mm, s = 0.25 mm y D1 x D2 
= 9 x 9 mm2. 
Para estudiar la influencia de cada uno de los parámetros de diseño (r, c y s) so-
bre la frecuencia de resonancia principal f0 y en el ancho de banda a 3 dB de la bandade 
rechazo Δf0 del filtro rechazo banda propuesto, así como para validar el circuito equiva-
lente de la línea microtira cargada con una celda OISRR, se realizaron varias simulacio-
nes tanto electromagnéticas como con el circuito equivalente (Fig. 3.51). Los resultados 
de las simulaciones confirmaron que fs es dos veces f0. A partir de la Fig. 3.51, se puede 
observar que: 
• Tanto f0 como Δf0 decrecen al incrementarse el valor del radio externo r 
(manteniéndose constante los valores de c y s). Esto se debe a que los valores 
de L0, C0 y x0 =ω0L0 aumentan a la vez que r se incrementa (Fig. 3.51(a)). 
• Cuando se incrementa el valor del ancho del conductor que forma los anillos 
c y se mantienen constantes r y s, la tendencia es la contraria a la descrita pa-
ra el radio externo r (Fig. 3.51(b)). 




• El comportamiento al incrementar la ranura entre anillos s y mantener cons-
tante r y c es también opuesto a la descrita para el radio externo r (Fig. 
3.51(c)). 
• El error relativo máximo entre los resultados de las simulaciones EM y del 
circuito equivalente para f0 es de un 4.7%, mientras que para Δf0 el error rela-
tivo máximo es de 62.4%. Esto se debe a que el modelo equivalente es me-
nos precioso para el cálculo Δf0 cuando c > 0.35 y s > 0.3 (Figs. 3.51(b) y 
3.51(c)), dado que no se consideró la variación del factor de escalado de im-
pedancia α en este circuito. 
Teniendo en cuenta todos los puntos anteriores, se puede considerar que el circuito 
equivalente propuesto puede ser una herramienta útil para el diseño inicial de filtros 
rechazo-banda selectivos (notch), basados en una linea microtira cargada con una celda 
OISRR. 
Para verificar el comportamiento del filtro rechazo-banda de alta selectividad 
(notch), se fabricaron mediante microfresadora laser (LPFK protolaser) dos prototipos 
(Fig. 3.52) en un sustrato de tipo Arlon AD1000 (εr = 10.2, tg δ = 0.0023 a 10 GHz, 
espesor de sustrato h = 0.635 mm y espesor de cobre t = 17.5 μm) y se midieron sus 
respuestas con un analizador de redes vectorial (R&S ZVA) y una transición coaxial-
microtira (Anritsu 3680K). Las dimensiones de los prototipos fueron las mismas que 
aquellas utilizadas en las simulaciones (Fig. 3.49), con la excepción de la longitud D1 de 
la ventana grabada en el plano de masa. De este modo, se estudió el efecto de D1 en la 
respuesta en frecuencia del filtro rechazo-banda propuesto. 
La Fig. 3.53(a) muestra los resultados de las simulaciones EM y medidas del 
prototipo con D1 = 9 mm, mientras que la Fig. 3.53(b) presenta los resultados del proto-
tipo con D1 = 14 mm. Como se puede observar para ambos prototipos, hay una gran 
similitud entre los resultados de las simulaciones EM y los resultados de las medidas. El 
filtro con D1 = 9 mm tiene la frecuencia de resonancia principal en f0 = 2.14 GHz, la 
anti-resonancia en fa = 2.6 GHz y la resonancia de la banda de espurios en fs = 4.66 
GHz. La frecuencia de resonancia de la banda de espurios fs es dos veces superior a la 
frecuencia principal f0. La variación de D1 solamente afecta a la banda del espurio. 
Cuando D1 = 14 mm, la frecuencia de resonancia de la banda del espurio disminuye en  
0.2 GHz con respecto a la respuesta en frecuencia obtenida con D1 = 9 mm y también  










Figura 3.51: Evolución de la frecuencia de resonancia principal (f0) y del ancho de la 
banda de rechazo a 3 dB (Δf0) de una línea microtira cargada con una celda OISRR en 
función de los siguientes parámetros de diseño: (a) r (c = 3 mm y s = 0.25 mm fijos), (b) 
c (r = 2.2 mm y s = 0.25 mm fijos) y (c)  s (r = 2.2 mm y c = 0.3 mm fijos). 





Figura 3.52: Fotografía de los dos prototipos de filtros rechazo banda con celda OISRR 






Figura 3.53: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y medidas (línea 
continua) de una línea microtira cargada con una celda OISRR. (a) D1 × D2 = 9 x 9 
mm2. (b) D1 × D2 = 14 x 9 mm2. Datos  de la celda OISRR: r = 2.2 mm, c = 0.3 mm y s 
= 0.25 mm. 




presenta una menor atenuación. Los efectos de la variación de D1 apenas son percepti-
bles en cuanto a la frecuencia de resonancia principal (2.14 ≤ f0 (GHz) ≤ 2.16). Lo mis-
mo sucede en el ancho de la banda de rechazo a 3dB (1.4 ≤ Δf0 (%)  ≤ 1.6) y en las pér-
didas de inserción en la banda de rechazo (11.5 ≤ IL (dB) ≤ 12.6). 
Conclusiones: 
En este artículo, se propone y analiza un nuevo filtro compacto rechazo-banda de alta 
selectividad (notch) en tecnología microtira, basado en una nueva celda metamaterial 
denominada OISRR (Open Interconnected Split Ring Resonator). La celda OISRR está 
formada por dos anillos abiertos de diferentes radios e interconectados a un mismo pun-
to común de una línea microtira. El modelo equivalente de este filtro rechazo-banda 
consiste en dos circuitos resonantes LC serie conectados en paralelo a una línea microti-
ra. Un circuito resonante LC controla la frecuencia de resonancia principal f0 y el otro 
circuito la frecuencia de resonancia del espurio fs. La eficiencia del modelo equivalente 
se comprueba mediante simulaciones EM y medidas. La resonancia principal de una 
celda OISRR sucede a la mitad de la primera frecuencia de resonancia de una celda 
SRR con idénticos valores de sustrato y dimensiones geométricas. Además, el filtro 
rechazo-banda propuesto es una tercera parte de un resonador convencional en tecnolo-
gía microtira (λ/2), confirmando que es una estructura compacta. La respuesta del filtro 
muestra un ancho de banda eliminada a 3 dB inferior al 2% con más de 10 dB de pérdi-
das de inserción.  
 
3.2.4. Resumen del artículo G: Shunt series LC circuit for compact coplanar 
waveguide notch filter design 
En este artículo, se presenta un nuevo filtro rechazo-banda en guía coplanar (CPW), 
basado en una celda OISRR (Open Interconnected Split Ring Resonator). La guía CPW 
cargada con la celda OISRR se puede modelar como un circuito resonante serie RLC 
acoplado en paralelo entre dos secciones de guía CPW, comportandose como un filtro 
rechazo-banda altamente selectivo (notch). Tiene un tamaño eléctricamente pequeño, 
debido a que la celda OISRR presenta una frecuencia de resonancia un 50 % inferior a 
la frecuencia de resonancia de una celda SRR (Split Ring Resonator). El filtro rechazo-
banda propuesto presenta un tamaño reducido con respecto a otros filtros en tecnología  





Figura 3.54: Vistas superior de una celda OISRR en tecnología CPW. 
 
 
Figura 3.55: Circuito equivalente de una guía CPW cargada con una celda OISRR. 
 
CPW [100], [141] - [143]. Además, presenta un ancho de banda de rechazo a 3dB infe-
rior a 4.5% y pérdidas de inserción en la banda de rechazo superior a 11 dB. Las posibi-
lidades de este resonador se demuestran experimentalmente. Este tipo de filtro puede ser 
de gran interés en sistemas de comunicación microondas. 
Metodología:  
La estructura de una celda OISRR en tecnología CPW se muestra en la Fig. 3.54. La 
celda OISRR está formada por dos anillos abiertos con diferentes radios e interconecta-
dos a un punto común de una sección de una guía CPW. La celda OISRR se imprime en 
el interior de una ventana (D1 × D2) abierta en uno de los dos planos de masa de la guía 
CPW. Para evitar la excitación de los modos parásitos [100], los dos planos de masa 




están conectados entre sí a través de cuatro vías metalizadas y cuatro tiras metálicas 
impresas en la capa inferior del sustrato. Las dimensiones que definen la celda OISRR 
son: el radio r del anillo exterior, la anchura c de los conductores que forman los anillos 
y el espacio s entre anillos. La estructura de la celda OISRR se puede describir mediante 
elementos concentrados siempre que su tamaño sea eléctricamente pequeño. La celda 
OISRR es equivalente a la celda OSRR [14], [100], con la diferencia de que en el caso 
de la primera celda, los anillos están conectados a un punto común de una línea de 
transmisión. Por ello, en vez de presentar una conexión serie con una línea de transmi-
sión (caso de la celda OSRR), la celda OISRR presenta una conexión en paralelo. Por lo 
tanto, se espera que la frecuencia de resonancia principal sea la misma para ambas es-
tructuras (OISRR y OSRR). 
 El circuito equivalente de la celda OISRR está representado en la Fig. 3.55 (se 
han despreciado las pérdidas en este modelo). El modelo consiste en dos circuitos reso-
nantes LC series, conectados en paralelo entre dos secciones de guía CPW de longitud 
efectiva d. Las dos secciones presentan la misma impedancia característica Zc y la mis-
ma permitividad εref. Los puertos de entrada y de salida de la estructura están indicados 
con las etiquetas port 1 y port 2 en las Figs. 3.54 y 3.55. A partir de este circuito equiva-
lente, se pueden identificar dos frecuencias: f0 y fs. f0 es la frecuencia de resonancia 
principal de la celda OISRR. Esta frecuencia se determina a partir del circuito resonante 
L0C0 que produce un cero de transmisión. fs corresponde a la frecuencia de resonancia 
de la banda de espurios de la celda OISRR. Ésta se calcula a través del circuito resonan-
te LsCs que también proporciona otro cero de transmisión. 
Los valores de L0 y C0 se calculan a partir de la transformación de elementos en-
tre los circuitos equivalentes de las celdas OSRR y OISRR mediante un factor de esca-
lado de impedancia α [2], [14] y las expresiones (3.27) a (3.29) definidas en el apartado 
3.2.3 (artículo F). El circuito serie LsCs resuena a la frecuencia 𝑓𝑠 =  1 �2𝜋�𝐿𝑠𝐶𝑠�⁄  y 
tiene una pendiente de reactancia 𝑥𝑠 = 𝜔𝑠𝐿𝑠. Obviando los efectos del circuito resonan-
te L0C0, los valores LsCs se obtienen a la frecuencia fs y del parámetro de transmisión de 
la red de dos puertos (Figs. 3.55) terminada en 50 Ω a partir de las siguientes expresio-
nes (3.30) y (3.31) [2]. Finalmente, la longitud efectiva d de las dos secciones de guías 
CPW del circuito equivalente (Figs. 3.55) se determina ajustando la fase de los paráme-
tros S.  









Figura 3.56: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y del circuito equi-
valente (línea continua) de una guía CPW cargada con una celda OISRR. (a) Módulos 
de los parámetros S. (b) Fases de S11 y S21. Datos de la celda OISRR: r = 2.2 mm, c = 
0.3 mm, s = 0.25 mm y D1 x D2 = 9 x 6.5 mm2. 
 
Resultados y principales aportaciones: 
La Fig. 3.56 muestra los resultados obtenidos mediante simulaciones electromagnéticas 
(HFSS) y del circuito equivalente (ADS) de una guía CPW cargada con una celda 
OISRR. En este artículo, todas la estructuras analizadas tienen un espesor de cobre t = 
17.5 μm y un espesor de sustrato h = 0.635 mm con una permitividad εr = 10.2. Los pa-




rámetros físicos para todas las guías CPW son: L1 = 5.5 mm, W = 0.374 mm y S = 0.794 
mm para una impedancia característica de Zc = 50 Ω. Las dimensiones del OISRR son: r 
= 2.2 mm, c = 0.3 mm, s =0.25 mm y D1 x D2 = 9 x 6.5 mm2. Los valores de los ele-
mentos que forman el circuito equivalente de la celda OISRR se extraen de las dimen-
siones de la celda OISRR, del modelo equivalente de la celda OSRR [14] y de los resul-
tados de las simulaciones EM (línea discontinua en la Fig. 3.56): LOSRR = 7.4 nH, COSRR 
= 0.8 pF, ΔfOSRR = 2.15 GHz, Δf0 = 0.044 GHz, fs = 4.23 GHz y Δfs = 0.93 GHz. Sustitu-
yendo los datos anteriores en las ecuaciones (3.27) a (3.31) y ajustando la fase de los 
parámetros S, se obtienen los valores de los elementos que componen el circuito equiva-
lente de la guía CPW cargada con la celda OISRR: γ = 12.5, L0 = 92.5 nH, C0 = 0.064 
pF, Ls =4.29 nH, Cs = 0.33 pF y d = 5.1 mm. Como se puede observar en la Fig. 3.56, la 
respuesta en frecuencia de las simulaciones del circuito equivalente (línea continua) 
coincide con la respuesta en frecuencia obtenida mediante simulaciones EM (línea dis-
continua) hasta frecuencias inferiores a 4.5 GHz. La guía CPW cargada con una celda 
OISRR presenta una frecuencia de resonancia principal en f0 = 2.13 GHz, una anti-
resonancia en fa = 2.2 GHz y una frecuencia de resonancia para la banda de espurios en 
fs = 4.23 GHz. fs es más de dos veces superior a f0 y tiene un ancho de banda a 3dB 
aproximadamente 21 veces mayor que para la resonancia principal (Δf0 = 0.044 GHz). 
La anti-resonancia se debe a que la celda OISRR exhibe un comportamiento de permiti-
vidad anti-resonante [140]. Los ceros de transmisión se producen a las frecuencias de 
resonancia, dado que a esas frecuencias hay un cortocircuito a masa y toda la potencia 
transmitida por la fuente se refleja hacia ella. A la frecuencia de resonancia f0, la guía 
CPW cargada con una celda OISRR trabaja como un filtro rechazo banda de alta selec-
tividad (notch). A esta frecuencia, la longitud de onda para la guía CPW es λ = 62 mm 
(εref = 5.1), mientras que la longitud del filtro para D1 = 9 mm es inferior a λ/6, confir-
mando que el filtro propuesto proporciona estructuras compactas, comparado con un 
resonador tradicional en tecnología CPW que requiere un tamaño de λ/2. 
Para estudiar la influencia de cada uno de los parámetros de diseño (r, c y s) so-
bre la frecuencia de resonancia principal f0 y el ancho de banda a 3 dB de la banda de 
rechazo Δf0 del filtro rechazo-banda propuesto, así como para validar el modelo equiva-
lente de la guía CPW cargada con una celda OISRR, se realizaron varias simulaciones 
tanto electromagnéticas como con el circuito equivalente (Fig. 3.57). A partir de la Fig. 
3.57, se puede observar que: 












Figura 3.57: Evolución de la frecuencia de resonancia principal (f0) y del ancho de la 
banda de rechazo a 3 dB (Δf0) de una guía CPW cargada con una celda OISRR en fun-
ción de los siguientes parámetros de diseño: (a) r (fijando c = 3 mm y s = 0.25 mm), (b) 
c (fijando r = 2.2 mm y s = 0.25 mm) y (c)  s (fijando r = 2.2 mm y c = 0.3 mm). 
 
 







Figura 3.58: Fotografía de los dos prototipos de filtros rechazo-banda con celda OISRR 
en tecnología CPW fabricados. 
 
• Tanto f0 como Δf0 decrecen al incrementarse el valor del radio externo r 
(manteniéndose constante los valores de c y s). Esto se debe a que los valores 
de L0, C0 y x0 =ω0L0 aumentan a la vez que r se incrementa (Fig. 3.57(a)). 
• Cuando se incrementa el valor del ancho del conductor que forma los anillos 
c y se mantienen constantes r y s, la tendencia es la contraria a la descrita an-
teriormente para el radio externo r (Fig. 3.57(b)). 
• El comportamiento al incrementar la ranura entre anillos s y mantener cons-
tante r y c es también opuesto al descrito para el radio externo r (Fig. 
3.57(c)). 
• El error relativo máximo entre los resultados de las simulaciones EM y de las 
simulaciones del circuito equivalente para f0 es de un 2.7%, mientras que pa-
ra Δf0 el error relativo máximo es de 52.9%. Esto se debe a que el modelo 
equivalente es menos preciso para el cálculo de Δf0, debido a que no se con-
sideró la variación del factor de escaldo de impedancia α en este circuito. 
 









Figura 3.59: Resultados de las simulaciones EM (línea discontinua) y medidas (línea 
continua) de una guía CPW cargada con una celda OISRR. (a) D1 × D2 = 9 × 6.5 mm2. 
(b) D1 × D2 = 14 x 6.5 mm2. Datos de la celda OISRR: r = 2.2 mm, c = 0.3 mm y s = 
0.25 mm. 
 
Los resultados de las simulaciones EM también confirmaron que fs es dos veces supe-
rior a f0 y que la frecuencia de la anti-resonancia fa se encuentran por encima de la fre-
cuencia de resonancia principal f0. Teniendo en cuenta todos los puntos anteriores, se 
puede considerar que el circuito equivalente propuesto puede ser una herramienta útil 
para el diseño inicial de filtros rechazo-banda (notch) basados en una guía CPW cargada 
con una celda OISRR. 




Para verificar el comportamiento del filtro rechazo-banda de alta selectividad 
(notch), se fabricaron mediante microfresadora láser (LPKF protolaser) dos prototipos 
(Fig. 3.58) en un sustrato de Arlon AD1000 (εr = 10.2, tgδ = 0.0023 a 10 GHz, espesor 
de sustrato h = 0.635 mm y espesor de cobre t = 17.5 μm) y se midieron sus respuestas 
entre 0.01 GHz y 6 GHz mediante un analizador de redes vectorial (R&S ZVA) y una 
transición coaxial-coplanar (Anritsu 3680k). Las dimensiones de los prototipos fueron 
las mismas que aquellas utilizadas en las simulaciones de la Fig. 3.56, con la excepción 
de la longitud D1 de la ventana grabada en uno de los dos planos de masa de la guía 
CPW. De este modo, se estudió el efecto de D1 en la respuesta en frecuencia del filtro 
rechazo-banda propuesto. 
La Fig. 3.59(a) muestra los resultados de las simulaciones EM y medidas del 
prototipo con D1 = 9 mm, mientras que la Fig. 3.59(b) presenta los resultados del proto-
tipo con D1 = 14 mm. Como se puede observar para ambos prototipos, hay una gran 
similitud entre los resultados de las simulaciones EM y los resultados de las medidas. El 
filtro con D1 = 9 mm tiene la frecuencia de resonancia principal en f0 = 2.2 GHz, la anti-
resonancia en fa = 2.33 GHz y la resonancia de la banda de espurios en fs = 4.25 GHz. 
La frecuencia de resonancia del espurio fs es más de dos veces superior a la frecuencia 
principal f0. La variación de D1 solamente afecta a la banda de espurios. Cuando D1 = 
14 mm, la frecuencia de resonancia de la banda del espurio disminuye en 0.37 GHz con 
respecto a la respuesta en frecuencia obtenida con D1 = 9 mm y también presenta una 
menor atenuación. Los efectos de la variación de D1 en la frecuencia principal f0 apenas 
son perceptibles (2.19 ≤ f0 (GHz) ≤ 2.2). Lo mismo sucede en el ancho de la banda de 
rechazo Δf0 a 3 dB (3.8 ≤ Δf0 (%) ≤ 4.2) y en las pérdidas de inserción en la banda de 
rechazo (11.7 ≤ IL (dB) ≤ 12.5). 
Conclusiones: 
En este artículo, se propone y analiza un nuevo filtro compacto rechazo-banda de alta 
selectividad (notch), basado en una celda OISRR (Open Interconnected Split Ring Re-
sonator). La celda OISRR está formada por dos anillos abiertos de diferentes radios e 
interconectados a un mismo punto común de una guía CPW. El modelo equivalente de 
este filtro rechazo-banda consiste en dos circuitos resonantes LC serie conectados en 
paralelo a una guía CPW. Un circuito resonante LC contrala la frecuencia principal f0 y 
el otro circuito la frecuencia de resonancia de la banda de espurios fs. La eficiencia del 
modelo equivalente se comprueba mediante simulaciones EM y de forma experimental. 




La resonancia principal de una celda OISRR sucede a la mitad de frecuencia que la re-
sonancia de una celda SRR con idénticos valores de sustrato y dimensiones geométri-
cas. Además, la longitud de la guía CPW cargada con una celda OISRR es la tercera 
parte de la longitud de un resonador tradicional en tecnología CPW (λ/2), confirmando 
que el filtro rechazo-banda propuesto proporciona una estructura compacta. La respues-
ta del filtro muestra un ancho de banda eliminada a 3 dB inferior a 4.5% con más de 11 
dB de pérdidas de inserción. 
 
3.2.5. Conclusiones segundo bloque de artículos 
En este segundo bloque de artículos, se presentan por primera vez dos nuevas celdas 
metamateriales basadas en resonadores de anillos abiertos SRR (Split Ring Resonator): 
la celda DOSRR (Double-Sided Open Split Ring Resonator) y la celda OISRR (Open 
Interconnected Split Ring Resonator). Estas celdas pueden ser modeladas mediante cir-
cuitos equivalentes, inspirados en el circuito equivalente de la celda OSRR (Open Split 
Ring Resonator). La aplicación de estas nuevas celdas en diferentes líneas de transmi-
sión en tecnología planar (microtira y CPW) permite el desarrollo de nuevos filtros 
compactos con interesantes prestaciones en sistemas de comunicación microondas. 
En el artículo E, se presenta la celda DOSRR (Double-Sided Open Split Ring 
Resonator) excitada por una línea de transmisión microtira. Esta celda permite desarro-
llar nuevos filtros paso-banda compuestos de varias celdas DOSRR en cascada y, tam-
bién, en combinación con celdas OSRR en cascada. Los filtros con celdas DOSRR son 
más compactos que aquellos que utilizan idéntico número de celdas OSRR, dado que la 
celda DOSRR introduce un cero de transmisión a una frecuencia superior a la frecuen-
cia del polo de transmisión, aumentando el nivel de rechazo sin necesidad de aumentar 
el número de etapas en cascada. Los filtros basados en celdas DOSRR presentan bandas 
de espurios a frecuencias superiores a la banda de paso como en muchos filtros paso-
banda con resonadores. Para la eliminar estos inconvenientes, se combinaron dos estra-
tegias de diseño: 
• La primera estrategia consiste en sustituir las ventanas cuadradas grabadas 
en el plano de masa de las celdas DOSRR por ventanas circulares. Esta estra-
tegia desplaza las bandas de espurios a frecuencias superiores sin afectar el 
ancho de la banda de paso. 
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• La segunda estrategia se combina con la anterior y añade ranuras grabadas en
forma de U en la línea de transmisión microtira. Estas ranuras permiten aña-
dir nuevos ceros de transmisión de forma controlada.
En el artículo F, se presenta la celda metamaterial denominada OISRR (Open 
Interconnected Split Ring Resonator) en tecnología microtira. Esta celda se comporta 
como un filtro rechazo-banda altamente selectivo (notch). Además, tiene un tamaño 
eléctricamente pequeño, debido a que la celda OISRR presenta una frecuencia de reso-
nancia un 50 % inferior a la frecuencia de resonancia de la celda SRR (Split Ring Reso-
nator). Con respecto a otros filtros en tecnología microtira publicadas, el filtro rechazo-
banda microtira basado en la celda OISRR presenta un tamaño compacto y una respues-
ta rechazo-banda selectiva con un ancho de banda inferior a 1.6 %. 
En el artículo G, se presenta un filtro rechazo-banda basado en una celda 
OISRR (Open Interconnected Split Ring Resonator) en tecnología coplanar (CPW). La 
guía CPW cargada con una celda OISRR se comporta como un filtro rechazo-banda 
altamente selectivo (notch) con un tamaño eléctricamente pequeño, debido a que la cel-
da OISRR posee una frecuencia de resonancia un 50 % inferior a la frecuencia de reso-
nancia de una celda SRR (Split Ring Resonator). Con respecto a otros filtros en tecno-
logía CPW publicados, el filtro rechazo-banda basado en una celda OISRR en tecnolo-
gía CPW presenta un tamaño compacto y una respuesta rechazo-banda con un ancho de 
banda selectiva inferior a 2.2 %. 
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March 2015. (JCR-ISI, índice de impacto: 2.236, Q1).
5. Juan de Dios Ruiz and Juan Hinojosa: “Double-sided open split ring resonator for compact 
microstrip band-pass filter design”. IET Microwaves, Antennas and Propagation, Vol. 6, pp. 
846-853, June 2012. (JCR-ISI, índice de impacto: 0,969, Q3). 
6. Juan de Dios Ruiz, Juan Hinojosa, and Alejandro Álvarez Melcón: “Microstrip notch filters based 
on open interconnected Split ring resonators (OISRRs)”. Ap-plied Physics A (Materials Sciences & 
Processing), vol. 112, pp. 263-267, August 2013. (JCR-ISI, índice de impacto: 1.694, Q2) 
7. Juan de Dios Ruiz and Juan Hinojosa: “A shunt series LC circuit for compac CPW notch filter 
design”. IET Microwaves, Antennas and Propagation, Vol. 8, pp. 125-129, January 2014. (JCR-ISI, 




Análisis y diseño de filtros compactos de microondas basados en cristales electromagnéticos y 
resonadores metamateriales 
148 
CAPITULO 4. Conclusiones, aportaciones y líneas futuras 
4.1 Conclusiones 
En esta tesis se han propuesto y caracterizado, por primera vez, las siguientes celdas 
basadas en estructuras metamateriales: 
• Patrones KFEBG (Koch Fractal Electromagnetic Band Gap). Estas celdas están
incluidas dentro de las estructuras periódicas denominadas Cristales Electro-
magnéticos (EC).
• DOSRR (Double-Sided Open Split Ring Resonator) y OISRR (Open Intercon-
nected Split Ring Resonator), pertenecientes a los medios de Veselago.
Estas celdas se han aplicado al diseño original de filtros compactos microondas en tec-
nología planar (líneas de transmisión de tipo microtira y coplanar) y tecnología SIW 
(Substrate Integrated Waveguide). 
Para los filtros basados en celdas KFEBG (Artículos A-G), se utilizaron geome-
trías fractales de Koch de nivel 1, creadas a partir de una configuración hexagonal, con 
el fin de superar el límite constructivo del coeficiente r/a (radio de celda / periodo entre 
celdas) en estructuras EBG convencionales definido en el valor 0.45. Estos patrones 
fractales KFEBG se aplicaron inicialmente a la tecnología microtira. Las estructuras 
microtira-KFEBG con valores de r/a < 0.5 presentan respuestas en frecuencia (de tipo 
reflector de Bragg) similares a las estructuras microtira-EBG convencionales (con idén-
ticos valores de r/a), mientras que las estructuras microtira-KFEBG con valores de r/a ≥ 
0.5 tienen un comportamiento de filtro de tipo paso-bajo. Los trabajos de investigación 
posteriores se centraron en las estructuras KFEBG con r/a ≥ 0.5, dada la peculiaridad de 
los resultados obtenidos y el potencial que podrían tener en sistemas de comunicaciones 
microondas. Los filtros paso-bajo con una estructura microtira-KFEBG uniforme y r/a ≥ 
0.5 presentan respuestas en frecuencia con altos niveles de rechazo. Sin embargo, tienen 
dos inconvenientes principales: por un lado, un gran tamaño debido a los patrones 
KFEBG periódicos y, por otro lado, un elevado rizado en la banda de paso. Para reducir 
estos inconvenientes, se aplicó una técnica de apodización modulada a la estructura mi-
crotira-KFEBG uniforme, consiguiendo una reducción de tamaño superior al 30% y una 
disminución del rizado en más de un 50%. A partir de los conocimientos adquiridos 
para mejorar la respuesta en frecuencia de los filtros paso-bajo microtira-KFEBG, se 
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desarrolló una nueva metodología de diseño de filtros periódicos paso-banda. Esta me-
todología permite introducir al diseño del filtro paso-banda con patrones periódicos, una 
técnica de apodización modulada o no modulada. Este método de diseño con técnica de 
apodización modulada se aplicó a guías SIW y HMSIW con patrones KFEBG (r/a ≥ 
0.5) grabados en sus superficies. De este modo, se consiguieron diseños de filtros com-
pactos paso-banda SIW-KFEBG y HMSIW-KFEBG con altas prestaciones, comparados 
con otros filtros SIW-EBG publicados. 
Los filtros propuestos en los artículos E-G se basan en dos celdas metamateria-
les: DOSRR y OISRR. Estas celdas se inspiran en la celda SRR (Split Ring Resonator) 
en configuración abierta. La configuración abierta requiere de terminales de entrada y 
de salida conectados directamente al resonador para que sea excitado por una fuente de 
corriente o de tensión. Durante el estudio de estas nuevas celdas, se desarrollaron sus 
circuitos equivalentes. La celda DOSRR posee dos resonancias principales. Por orden 
creciente de frecuencias, la primera resonancia de la celda DOSRR aparece como un 
polo de transmisión, mientras que la segunda corresponde a un cero de transmisión. La 
celda OISRR produce solamente un cero de transmisión de alta selectividad (< 2.2 %) a 
la frecuencia de resonancia principal. Las celdas DOSRR y OISRR presentan una fre-
cuencia de resonancia un 50% inferior a la frecuencia de resonancia de la celda SRR 
con dimensiones y sustrato idénticos. Además, la longitud de una celda DOSRR y 
OISRR es más de tres veces inferior a la de un resonador tradicional en λ/2. Por consi-
guiente, estas celdas pueden ser de gran interés en el diseño de circuitos compactos. En 
este contexto, los circuitos equivalentes fueron de gran ayuda a la hora del diseño inicial 
de filtros basados en celdas DOSRR y OISRR. La celda DOSRR se aplicó en el diseño 
de filtros compactos paso-banda en tecnología microtira, mientras que la celda OISRR 
se utilizó en el diseño de filtros compactos rechazo-banda de alta selectividad (notch) en 
tecnologías microtira y coplanar. Estos filtros presentaron, como en otros filtros con 
resonadores, bandas de espurios por encima de sus frecuencias de resonancia. Para eli-
minar las bandas de espurios de estos filtros, se puede conectar en cascada un filtro de 
tipo paso-bajo a costa de incrementar las pérdidas de inserción y el tamaño. Para evitar 
estos inconvenientes, se plantearon diferentes estrategias según el tipo de celda. En el 
caso de la celda DOSRR, se sustituyeron las ventanas cuadradas grabadas en el plano de 
masa por ventanas circulares y se introdujeron ranuras en forma de “U” en la línea mi-
crotira. Para la celda OISRR, se varío el tamaño longitudinal de la ventana cuadrada 
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grabada en el plano de masa. Los resultados experimentales confirmaron las posibilida-
des de estas celdas y las altas prestaciones de los filtros diseñados, con respecto a otros 
filtros publicados. Por consiguiente, tanto los patrones KFEBG como las celdas DOSRR 
y OISRR pueden ser útiles en el diseño de filtros compactos de altas prestaciones en 
sistemas de comunicaciones por microondas. 
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nal de la Unión Científica Internacional de Radio (URSI 2010), Bilbao (Spain),
15-17 September 2010.
14. J. de Dios Ruiz, F. L. Martínez y J. Hinojosa: “Filtros paso bajo basados en es-
tructuras de gap electromagnético con patrones fractales de Koch estrechados”,
Análisis y diseño de filtros compactos de microondas basados en cristales electromagnéticos y 
resonadores metamateriales 
153 
Simposio Nacional de la Unión Científica Internacional de Radio (URSI 2011), 
Leganés (Spain), 7-9 September 2011. 
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16. J. Hinojosa, F.L. Martínez, J. de Dios Ruiz y A. Alvarez-Melcón: “Filtro com-
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4.3 Líneas futuras 
Las celdas basadas en estructuras metamateriales propuestas en esta tesis presentan un 
gran interés, debido a la posibilidad de aplicarlas en diversas tecnologías (planar y SIW) 
y el potencial que suscitan para los futuros sistemas de comunicaciones modernos en 
cuanto a reducción de tamaño, prestaciones y coste. Para completar el trabajo de esta 
tesis, se propone desarrollar las siguientes líneas a corto y medio plazo: 
• Implementación de filtros compactos rechazo-banda de alta selectividad en tec-
nología SIW, basados en la celda OISRR (Open Interconnected Split Ring Reso-
nator).
• Implementación de filtros compactos multi-bandas eliminadas en tecnología
planar (microtira, coplanar) y SIW (Substrate Integrated Waveguide), basados
en la celda OISRR.
• Aumento de la frecuencia de operación (bandas Ka, Q y V) de los filtros com-
pactos propuestos con las celdas KFEBG (Koch Fractal Electromagnetic Band
gap), DOSRR (Double-Sided Open Split Ring Resonator) y OISRR (Open Inter-
connected Split Ring Resonator).
• Ampliación del método de síntesis de filtros periódicos paso-banda
SIW(HMSIW)-KFEBG para el diseño de filtros paso-banda SIW(HMSIW)-
EBG Chebyshev con patrones circulares.
• Implementación de filtros compactos con respuestas en frecuencia electrónica-
mente sintonizables basados en las celdas propuestas KFEBG, DOSRR y
OISRR.
• Implementación de nuevos filtros de tipo FSS (Frequency-Selective Surface) y
HIS (High Impedance Surface) basados en geometrías fractales.
• Completar la taxonomía propuesta en el Capítulo 2 de esta tesis con las celdas
complementarias a las celdas DOSRR y OISRR.
Muchas de estas líneas ya se están llevando a cabo o empezarán a llevarse a cabo en 
breve dentro del proyecto denominado “Nuevos Circuitos y Antenas en Tecnologías 
Híbridas con Materiales Avanzados para Satélites (CATEMAS)” con la siguiente refe-
rencia: TEC2013-47037-C5-5-R. 
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